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Introduction

I ntroduction

Les systemes de transmission numérique sur fibre optique a trés haut débit (= 40 Ghit/s) sont
actuellement un domaine de recherche trés actif. En effet, ce moyen de communication
permet de transmettre des données avec un débit tres élevé sur de longues distances sans trop
de pertes. Une direction importante concerne I’ intégration monolithique des circuits de haute
fréguence, auss bien dans la partie d’émission que celle de la réception. Ce travail de these
contribue au développement d' ééments congtitutifs et a I’intégration optoélectronique dans

un récepteur pour application atres haut débit.

Les fonctions principales dans un récepteur pour transmission sur fibre sont la photodétection,
larécupération du signal d’ horloge et le traitement de données numériques. La photodétection
constitue I'interface optique/électrique du récepteur. Le circuit de récupération d’horloge
permet de synchroniser la fréquence d' horloge du récepteur avec celle des données regues. Le
signal d horloge généré par ce circuit permet de commander les phases d’ horloge pour tous
les circuits numériques du récepteur. La précision de la reconstitution des données dépend de
la bonne synchronisation de I’ ensemble des circuits, notamment celle du circuit de décision

qui effectue principalement cette tache.

Le photodétecteur ains que le circuit de récupération d horloge et des données ont la
complexité la plus éevée parmi les circuits composant le récepteur car ce sont eux qui doivent
supporter les signaux de plus haute fréquence. Par conséquent, ils représentent généralement

la partie du récepteur qui limite la vitesse de liaison.

Dans ce travail, nous alons développer deux composants en vue de I’ intégration monolithique
d’ un récepteur OEIC (OptoElectronic Integrated Circuit). Il faut noter que la technologie
utilisée concerne les transistors bipolaires a double hétérojonction (TBdH) sur substrat InP,
qui ont dé§ja permis de réaliser de nombreux circuits analogiques et numeériques de tres bonnes
performances, notamment a des fréguences trés éevées. Le premier éément étudié dans ce
manuscrit est la photodiode UTC (Uni-Travelling-Carrier) qui est trés prometteuse pour la
photodétection pour une transmission a trés haut débit. Le second élément est |’ oscillateur
commandé en tension ou VCO (Voltage-Controlled Oscillator). Ce circuit est un éément
essertiel dans la génération du signal d horloge par |’ approche de boucle a verrouillage de
phase ou PLL (Phase-Locked Loop).
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Cetravail est ains divise en deux parties : photodiode UTC et circuit VCO, et est présenté de

lafacon suivante :

>

Le premier chapitre présente le contexte général d'une transmission optique de type
ETDM (Electronic Time Division Multiplexing ou multiplexage électronique temporel)
ains que les différentes possibilités existantes pour réaliser les fonctions nécessaires du

récepteur.

Le second chapitre est consacré a |’ éude et & la réaisation de la photodiode UTC en vue
de son intégration dans un circuit a base de TBdH. Nous présenterons les différences et les
avantages de ce type de photodiode par rapport a la photodiode PIN classique. On'y
présente également les principales difficultés de rédisation ains que le résultat des

caractérisations.

Avec le chapitre 3 commence |la deuxiéme partie de la these. Nous abordons le principe
général d' un systéme de récupération d’ horloge et des données ainsi que les différentes
approches de la réalisation. En particulier, nous introduisons le principe de la PLL et ses
éléments congtitutifs. L’ état de |’ art est analysé en détail afin d’ effectuer le meilleur choix

de conception.

Les deux derniers chapitres décrivent le déroulement de la conception de circuits VCO
ainsi que les résultats de différents types de caractérisation. Les principales considérations
sur les architectures, la méthodologie de conception et la précision des modéles utilisés
sont présentées. Les résultats obtenus sur les différents circuits VCO sont également

analysés, comparés et commentés par rapport al’ état de I’ art.

Ainsi, nous espérons que ce travail aura contribué a faire avancer le concept de la réalisation

d un récepteur optoélectronique monolithiquement intégré de tres haut débit, et qu’il aura

contribué a faire progresser la compréhension concernant le circuit de récupération d’ horloge

et des données et |a photodiode UTC, un composant encore récent.
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Chapitre 1 Systéme de réception dans unetransmission optique a tres haut
débit

Pour des transmissions numériques sur fibre optique de trés haut débit, le systeme ETDM
(Electronic Time Division Multiplexing) est tres utilise. Nous allons présenter la chaine de
transmission de ce systeme, plus particulierement le récepteur. Dans cette partie, nous
présenterons les fonctions essentielles telles que la photodétection, la récupération d horloge
et la régénération des données. Plusieurs approches des circuits pour réaliser ces fonctions
sont présentées. Le but de ce chapitre est de comprendre I’importance et les relations entre
chague élément du récepteur. Par la suite, nous pourrons étudier |’intégrabilité de ces circuits

et fixer quelques critéres pour les futures réalisations.
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1.1 Systemedetransmission sur fibre optique

Pour répondre a la forte demande d’ augmentation en débit de données dans les transmissions
numeriques, la recherche dans le domaine des transmissions sur fibre optique ne cesse de
croitre. Actuellement, les systémes ETDM (Electrical Time Division Multiplexing) sont tres
répandus, et on cherche a augmenter la capacité de transmission par cana optique. La figure
1.1 présente le schéma de base de ce systéme pour une transmission de données a 40 Ghit/s

sur une fibre optique a une longueur d'onde | = 1,55 pum.

Laser

Donnée
\ . MUX - Modulateur
d’entrée 4.1 Driver optique >

10 Gbit/s
Longueur d’onde Donnée transmise
1,55 pm 40 Gbits
Q ol ©
Pré-amplificateur e oo e ;
Z§ | | : Circuit de ' .| DMUX (?eoggr?iz
| | : décision : 1:4 10 Gbitls
Photodétecteur Post-amplificateur | 1 T : T
i | Circuit de récupération i Diviseur
g d’horloge ' par 4

Fig. 1.1: Systéme de transmission ETDM sur fibre optique a 40 Ghit/s

Il sagit d utiliser un multiplexage temporel des données qui sont disponibles au niveau
d affluents & débit inférieur a celui de la transmission. Ce systéme permet une transmission
efficace des données a moindre co(t. Il est combiné généralement avec la technologie WDM
(Wavelength Division Multiplexing) qui permet atteindre des débits de transmission de
I’ordre de plusieurs Thit/s [Fuk_02] [Miy_99] [Ots 97].

A noter que les protocoles de transmission sont soumis a des standards internationaux tels

que :
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» SDH (Synchronous Digital Hierarchy), définie par ITU (International Telecommunication
Union). Par exemple le systéme STM -256 correspond a un débit de données de 40 Ghit/s.

» SONET (Synchronous Optical Network), qui est une norme américaine. Le systeme OC-
768 correspond a la norme STM-256 précédente.

Le systéme de transmission se divise en trois parties : émission, transmission et réception.
1.1.1 Emission et transmission

Elle est composée d’ un multiplexeur (MUX), d’un circuit d amplification (appelé «driver »),
d'un modulateur et d'une diode laser. Les signaux de données sont combinés dans le
multiplexeur, avec un débit de données quatre fois supérieur en sortie. A partir de ce signd, le
driver fournit un signal électrique qui sert a moduler la lumiere dans le modulateur optique.

Celle-ci provient d'une source laser a une longueur d’ onde bien définie.

Le signal modulé est ensuite envoyé sur la fibre optique sur une longue distance. A cause des
pertes durant le trajet, il est généralement nécessaire d’'insérer un amplificateur optique afin
d augmenter I’amplitude du signal dans la bande passante considérée. La technique habituelle
consiste a utiliser un amplificateur de type EDFA (Erbium-Doped Fiber Amplifier), qui

réalise I’amplification pour lalongueur d’'onde! = 1,55 pum.
1.1.2 Réception

La lumiere modul ée contenant I’ information a 40 Ghit/s est recue dans un récepteur. Le signal
optique est converti en un signal éectrique par un photodétecteur. Celui-ci est associé en
général a une fonction de pré-amplification, afin d’amplifier le signal tout en minimisant le
bruit. Ensuite, se trouve un post-amplificateur qui possede un systeme de contréle de gain
automatique (AGC) afin de garder I'amplitude du signal de sortie constante. Une fois
amplifiée, une partie du signal éectrique est directement envoyée vers le circuit de décision,
alors que I'autre est utilisée pour le circuit de récupération d'horloge. Celui-ci génére un
signal d’ horloge pour les circuits numériques du récepteur, tels que le circuit de décision et le
démultiplexeur (DMUX) en passant par un diviseur de fréquence. Le réle de démultiplexeur
est de séparer le signal des données récupérées pour reconstituer les canaux de départ a débit
plus faible. Ceci permet de simplifier les circuits éectroniques du traitement de signal, qui

sont limités en fréquence.
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En résumé, les capacités en débit d’ une liaison optique sont en grande partie limitées par les
circuits électroniques a I’ émission comme a la réception. En effet, le canal fibre optique, qui

possede une bande passante tres élevée, au dela de 1 THz, et de faibles pertes (pour des
transmissions aux longueurs d’ onde autour de 1,3 et 1,55 pum), est capable de transmettre des
débits de données beaucoup plus élevés que les circuits électroniques. Par conséquent, il y a
actuellement une recherche intense pour développer des circuits toujours plus rapides ainsi

que des architectures nouvelles pour alléger les exigences en rapidité de ces circuits [Kri_03]
[Lac_02] [Yon_0Q] [Kim_99].

Le cadre de notre étude est limité a la chaine de réception. Nous allons décrire briévement les
éléments importants dans un récepteur pour un débit 3 40 Ghit/s. Cette étude nous permettra
de mieux comprendre les relations entre chaque fonction du circuit, ce qui nous permettre de

préciser I’ objectif de ce travail.
1.2 Photodétecteurs

Les photodétecteurs jouent un rdle important dans une détection optique. Ils doivent étre
sensibles & la longueur d' onde utilisée et présenter une bande passante assez élevée par
rapport au débit de données. La condition nécessaire pour qu’il y ait absorption a la longueur
d’ onde de 1,55 um est que la couche d’ absorption du photodétecteur doit avoir une largeur de
la bande interdite inférieure a 0,8 eV. Une des caractéristiques importantes d'un
photodétecteur est la sensibilité (S), exprimée en A/W [Agr_97] [Mes 95] [Sim_90].

Au point de vue optique, elle est liée al’ efficacité quantique (h) par :

_n Qg | (pm)
S=h.— @ ——2 Eq 1.1
n & 1,24 a
e h =[1- exp(-aW)|@- R) Eq. 1.2

ou g estlacharge des éectrons.
h est la constante de Planck.
n est la fréquence de I’onde lumineuse = ¢/l . ¢ est la vitesse de lumiére.
a est le coefficient d’ absorption qui est propre au matériau.
W est | épaisseur d absorption.

R est le coefficient de réflexion de lalumiére a la surface du photodétecteur.
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Au point de vue éectrique, elle est définie par le rapport entre le courant électrique collecté
(Iph) et la puissance optique de la lumiére incidente (Popt) :

__Iph

= Popt Eq. 1.3

Les principaux photodétecteurs, qui ont pour role d’ effectuer la conversion optique-électrique
du signal détecté, sont les photodiodes et les phototransistors [See_02] [Gon_02] [Tec_03].

1.2.1 Photodiodes PIN

Ce type de photodiode utilise la zone intrinseque de la structure comme zone d’ absorption,
gui est en méme temps la zone désertée ou de charge d espace (ZCE). L’ efficacité quantique

dépend de la quantité de la lumiéere absorbée qui varie selon le type d’ éclairage.

1.2.1.1 Photodiodes a éclairage vertical

Ce type de photodiode (Fig. 1.2) permet une possibilité d'intégration avec les transistors
bipolaires afin de réaliser un photorécepteur intégré OEIC (OptoElectronic Integrated
Circuit). Cependant, |’efficacité quantiqgue de cette structure dépend directement de
I’ épaisseur de la couche d absorption. L’ augmentation de cette épaisseur entraine un temps de

transit plus élevé, ce qui diminue la bande passante de la photodiode [Bow_87].

Lumiére
@
p* A
i-InGaAs i
Absorption trou électron
+ZCE
n* v

Fig. 1.2 : Sructure d' une photodiode a éclairage vertical
1.2.1.2 Photodiodes a éclairage latéral

Cette structure permet d optimiser I'efficacité quantique et la bande passante de facon
indépendante [Umb_99]. En effet, la photoabsorption de la structure «a guide d onde » ne

dépend que de la longueur du guide d onde et non de I’ épaisseur de la couche d absorption
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(Fig. 1.3a). Cependant, ces photodiodes peuvent rencontrer un probleme de couplage di au
diamétre du spot lumineux qui est généralement supérieur a |'épaisseur de la couche
d absorption. Ce probleme peut étre résolu en séparant le guide d’onde de la couche
d’ absorption (ig. 1.3b). Le couplage évanescence est utilise entre le guide d'onde et la

photodiode assure |e transfert de la lumiére vers la zone d’ absorption [Kat_99].

|
| p*
P i-InGaAs
i i-InGaAs . , Absorption+ZCE
Lumiére |:> Absorption+ZCE Guide d'onde "
n Lumiére |:> Guide d'onde
a) avec un guide d’ onde simple b) avec un couplage évanescence

Fig. 1.3 : Structure d’ une photodiode a éclairage latéral
1.2.1.3 Pré-amplificateur

Bien que ces structures soient optimisées pour obtenir la meilleure efficacité d’absorption
possible, la tension de sortie N’ est généralement pas suffisante pour commander directement

les circuits numériques qui suivent. Ainsi, un pré-amplificateur de type transimpédance (TIA)
est couramment utilisé pour augmenter I’amplitude du signal de sortie (Fig. 1.4) [Agr_97]
[You 99].

LR

Lumiére

N s

Fig. 1.4 : Circuit équivalent d’ une photodiode avec un pré-amplificateur transimpédance
1.2.2 Photodiodes UTC

Depuis quelques années, e laboratoire NTT a dével oppé une nouvelle structure de photodiode
qui améliore les caractéristiques de vitesse et de tenue en puissance [Ish_97]. Cette structure,
appelée UTC (Uni-Travelling Carrier), est basée sur le principe de séparation de la zone
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d absorption de la zone de charge d espace (Fig. 1.5). Aingi, parmi les porteurs photogénérés
dans la couche d'absorption, seuls les électrons diffusent et sont entrainés dans la zone de
charge d’'espace, alors que les trous, charges majoritaires, générés en zone de type p
n’'interviennent pas dans le temps de transit de la structure. De plus, grace a la mobilité élevée
et la vitesse tres élevée des éectrons dans le collecteur, le phénoméne de saturation, lié a
I’ effet de charge d’ espace a forte injection, se produit a une densité de courant de saturation
plus élevée. Par conséquent, la photodiode UTC offre de meilleures performances en rapidité

et en tenue en puissance gue la photodiode PIN classique.

p* Barriere ?

p-InGaAs ¢ Llectron
Absorption trou

i-InP ¢
ZCE

n+

T

Lumiére
Fig. 1.5: Structure d’ une photodiode UTC a éclairage vertical (par le bas)

Ces avantages permettent d'envisager I'utilisation de ce type de photodiode dans une
détection directe de la lumiére sans besoin d’un amplificateur du signal éectrique [Mat_00].
Cela permet d’éliminer les circuits pré et post-amplificateur qui sont plus difficiles a obtenir
notamment lorsque la fréguence devient trés élevée (> 40 GHz). De plus, la bande passante de
la photodiode UTC peut dteindre une valeur trés élevée, supérieure a 300 GHz [Ito_0Q]).
Cependant, un compromis existe entre la sensibilité et la bande passante de la photodiode
UTC. Afin d’augmenter la sensibilité tout en conservant la rapidité, une solution consiste a
envoyer la lumiere incidente avec une puissance optique élevée sur le dispositif. Un
amplificateur optique de type EDFA est donc généralement utilisé a cet effet, comme nous

pouvons le constater dans la plupart des applications UTC [Yon_00] [Mur_01] [Miy_98].

Remarquons gu'’il existe également d’ autres structures UTC a différents éclairages [Ohn_00]
[Mur_98] [Fuk_99] [Ach_04]. Toutefois, nous allons éudier la structure a éclairage vertical
(par le haut) permettant une intégration avec les transistors bipolaires a rétérojonction, qui

sera dével oppée dans le chapitre 2.
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1.2.3 Phototransistorsbipolaires (PTH)

Ce dispositif possede a la fois la fonction de photodétection et celle d’ amplification, qui sont
intégrées de fagon monolithique (Fig. 1.6a) [Cam 82]. Deux modes opératoires peuvent
toutefois étre mis en évidence : mode diode (pour la photodétection) et mode transistor (pour
I’amplification). Le premier est obtenu en court-circuitant la base et |’ é@metteur, dors que le
second est polarisé comme un transistor avec une polarisation collecteur-émetteur en direct et

un courant de polarisation est injecté dans la base.

Lumiere 0F Trmode Fc =110 GHz

o] L
— Emetteur B i

Base : Absorption FER 3 20 dBlgscate
% of (Gop=3208
Collecteur : ZCE s ¥
® of | -
i PD-mode “Fc
a5 F Ty, x
Sous-collecteur 9% ST > f R
- o FreqL‘Jen;y (Hz) - o
a) Sructure PTH b) Photoréponse [Mul_02]

Fig. 1.6 : Structure et photoréponse d’ un phototransistor a éclairage vertical

La différence de gain entre les deux modes détermine le gain optique du phototransistor (Fig.
1.6b). La fréguence de coupure optique Fc (équivalente a la fréquence de coupure Ft du
transistor) est déterminée par |’ extrapolation des deux modes. Les phototransistors offrent
ains un courant éectrique de sortie élevé avec une senshilité amplifiée par I'effet de
transistor [Kam_01].

L’ avantage du phototransistor est li€, d’une part a la possibilité d’ intégration, et d’ autre part, a
la fonction du mélangeur opto-électrique [Mul_02] [Bet_99]. Cela explique ses principales
applications dans des réseaux radio sur fibre [Mul_03] [Gon_00].

1.3 Circuit de décision

Le réle du circuit de décision est |a régérération des données émises. Ce circuit est basé sur
des bascules maitre-esclave de type D-Hip-Flop (MS-DFF), utilisant, en bipolaire, la logique
E2CL ou ECL (Emitter-Coupled Logic) [Kas 03]. Ces bascules sont des fonctions de base

pour des applications numériques dans la synchronisation ou le retard des données par rapport

10
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au signa d horloge, ou encore dans la remise en forme du signal. Leur téche est de comparer
le signa de données a un certain seuil damplitude, puis de «décider » le niveau
correspondant du signal («bit 1» ou «bit 0»), et ceci a chaque front d’ horloge. Aing, le
signal d’entrée de la bascule, qui est en réalité le signal de sortie apres la détection par le
photodétecteur, doit avoir une amplitude assez élevée pour la fonction de «décision». De
plus, la plupart des circuits de décision comportent un étage d’amplification a I’ entrée afin
d augmenter la sensibilité du récepteur et un étage de sortie pour amplifier le signa traité
(Fig. 1.7) [Ish_02] [Kas_02].

Q+
Donnée Buffer Donnée
d'entrée MS-DFF sorti de sortie
T Q-
Horloge

Fig. 1.7: Schéma bloc d’un circuit de décision avec les étages d’ entrée et de sortie

Par ailleurs, I'instant d’ échantillonnage déterminé par le front d' horloge est optimal au milieu
du bit de données. La qualité d’'un circuit de décision dépend de |’ ouverture du diagramme de
I’ cdl. Ce diagramme est obtenu par une superposition de plusieurs séquences de quel ques bits
dans un méme train de donnée. Le résultat de mesure d’ une bascule DFF réalisée dans notre
laboratoire montre une bonne ouverture de I’ cal et présente une amplitude de sortie élevée de
700 mV avec une faible gigue de phase de 0,4 ps (Fig. 1.8a) [Kon_03]. Signalons que dans ce
cas, le signal d horloge utilisé est celui généré par un synthétiseur de fréquence, qui présente
une faible gigue. Cette derniére caractéristique est importante car elle détermine en partie la

qualité du signal récupéré ains que la précision de la détection.

11
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a) DFF seule:Sgnal desortie b) PIN: Sgnal desortie  ¢) PIN+DFF: Sgnal de sortie
(10 pg/div, 140 mv/div) (20 p<g/div, 10 mV/div) (20 p<g/div, 200 mV/div)

Fig. 1.8 : Diagrammes de |’ cal du signal d entrée et de sortie d’ un circuit de décision a 40

Gbit/s avec ou sans photodétection

Aussi, cette méme bascule a éé utilisée dans une expérience avec photodétection [Kon 03]
[God_03]. Une photodiode PIN a éclairage latéral réalisé dans notre laboratoire [Wan_97] a
été utilisée pour générer le signa d’entrée du circuit de décision. Le résultat de I’ expérience
montre I’ efficacité de la régénération des données du circuit DFF. De plus, la gigue de phase
mesurée en sortie du circuit de décision est de 0,5 ps (Fig. 1.8c), qui est nettement améliorée
par rapport au 1,5 ps mesurée ala sortie de la photodiode (Fig. 1.8b).

Il faut remarquer que la gigue mesurée a la sortie du circuit de décision «avec photodiode »
(0,5 ps) est supérieure a celle mesurée «sans photodiode » (0,4 ps). En effet, I’amplitude du
signa d’entrée de la bascule dans le premier cas est inférieure a celle du second cas. Ce
congtat justifie la nécessité de fournir un signa de niveau suffisant pour le circuit de décision

afin d’ obtenir le meilleur résultat possible.
1.4 Circuit derécupération d'horloge

Nous avons vu que la régénération du signal de données émises s effectue al’aide d’ un circuit
de décision, qui échantillonne le signal al’instant optimal suivant le signal d’ horloge. Celui- ci
doit étre synchronisé en fréquence et en phase avec le signal des données d’ entrée pour que le

circuit de décision restitue correctement le signal de données en sortie (Fig. 1.9).

12
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Donnee Circuit de Donnée
d’entrée décision de sortie
a) Schéma bloc
Circuit de récupération Signal
d’horloge " d’horloge H

) d’'entrée
b) Présentation sl ) £ f £ 61
temporelle d horlo,ge
Donnée —|—| | | |
de sortie

v

Fig. 1.9 : Régénération des données d entrée a I’ aide des circuits de décision et de

récupération d’ horloge

La synchronisation pourrait étre une tache facile s on émettait une horloge pilote avec le
signa utile. Mais cela impliquerait I'utilisation d’un 2°™ canal de transmission, ce qui
correspond a une solution encombrante et onéreuse. On préfere en pratique extraire le signal
d' horloge directement & partir du signa regu. L’extraction et le traitement de cette
information sont faits par le circuit de récupération d horloge. La procédure de récupération
des signaux d horloge et des données est connue sous le sigle « CDR » (Clock and Data

Recovery).

Le circuit de récupération d horloge comporte deux principales fonctions : I’ extraction de la
fréguence et I’ alignement en temps ou en phase. Le processus d’ extraction consiste a obtenir
un signal d horloge de méme fréguence que celle des données, issues de la photodétection.
L’ alignement en temps consiste a gjuster la phase d’ horloge de sorte que le signal de données

soit échantillonné a I’ instant optimum par le circuit de décision.

1.4.1 Approche électrique : Boucle a verrouillage de phase (Phase-L ocked L oop ou
PLL)

Plusieurs architectures du circuit de récupération d’ horloge ont été proposées dans différents
technologies et pour divers domaines d applications [Nos 02] [Sav_01] [Meg_00] [Yun_97]
[ITha 96] [Pot_94] [Soy 93]. Dans la plupart des cas, ce sont des circuits utilisant le principe
de boucle a verrouillage de phase ou PLL (Phase-Locked Loop). Le principe d’une PLL pour

la récupération d horloge sera expliqué dans le chapitre 3. Nous verrons également que la

13



Chapitre 1. Systéme de réception dans une transmission optique a tres haut débit

récupération d’ horloge et celle des données peuvent étre réduites a un seul circuit analogique-

numeérique, grace a des architectures utilisant cette approche.

1.4.2 Approche optoélectrique : Verrouillage par injection optique directe d’ un

photo-oscillateur (Direct Optical Injection Locking ou D-OILO)

Il existe également une dternative pour réaliser cette forction. Il sagit d'un «photo-
oscillateur » qui réalise a lafois la photodétection et la récupération du signal d’ horloge. Cette
approche permet une synchronisation en fréquence et en phase du signa d'horloge avec le

signal optique de données.

Cecircuit est compose d un phototransistor qui assure |’ auto-oscillation par une configuration
émetteur commun avec rétroaction en série, des lignes coplanaires et des capacités (Fig. 1.10).
La fréquence d oscillation libre (free-running) du transistor (Fo) est fixée au plus proche de
celle des données émises (Frer). Lorsgue le phototransistor recoit le signal optique modulé par
le signal de données, il génére un signal éectrique de sortie qui est automatiquement
verrouillé avec le signal optique, ¢ est-a-dire que la fréquence Fy coincide avec Fe. C'est le
principe du verrouillage par injection directe du signal optique (Direct Optical Injection
Locking D-OILO).

Lun\1i§;e ﬁ_‘ Vee
|

Vbb

Fig. 1.10 : Circuit de photo-oscillateur avec la technique D-OILO

Plusieurs travaux sur des circuits de récupération d’horloge ont été réalisés en utilisant ce
principe [Kam_04] [Kam_03] [Kam_02] [Las 01]. De plus, I’ efficacité en terme de bruit du

photo-oscillateur a été démontrée [Mar_03].

Cependant, cette technique nécessite une opération supplémentaire pour un signal de données

codées en NRZ. En effet, ce codage numérique présente un inconvénient qui est I’ absence de
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la raie spectrale a la fréquence d' horloge a extraire (cf. chapitre 3). Une solution consiste a
générer optiquement cette fréquence a |’ aide d’un interférométre Mach-Zehnder (MZ1) et un
circuit en optique planaire (Planar Lightwave PL) ou a fibre, a travers |’ opération de OU-
exclusif [Kam_01]. Le schéma général de la récupération d horloge avec le principe D-OILO
est présenté ci-dessous. Notons que les amplificateurs ne sont pas présentés sur le schéma

pour la simplicité.

Photodétecteur
4 Donnée .

Donnée ! , - Donnée
d’entrée @ g z& (: e?t_ree 4 %gg?slitodne ——» de sortie
optique électrique

T Signal

L D-OILO T >
1 : > " d’horloge H
| 5

PL-MZI
Fig. 1.11 : Récupération d’horloge par verrouillage optique du signal de données NRZ

1.5 Intégration monolithique du récepteur (OEIC)

Nous avons vu les trois principales fonctions dans un récepteur, qui sont la photodétection, la
récupération d horloge et la régénération des données. Pour une transmission a trés haut débit,
il est souhaitable d'intégrer ces trois fonctions dans une méme puce. La technologie InP avec
les transistors bipolaires a hétérojonction ou & double hétérojonction (TBH ou TBdH) permet
de réaliser des circuits de trés bonnes performances pour ce type d application [Whi_02]
[Kob_98]. Le but de ce travail est d’ étudier la possibilité d’intégration de ces fonctions sur un

méme substrat en se basant sur les critéres suivants :
» Latechnologie utilisée est INP/InGaAs TBdH disponible dans notre laboratoire.

» La photodétection sera faite par une photodiode UTC qui présente des caractéristiques
intéressantes en fréquence et en puissance. De plus, nous verrons dans le chapitre 2 que
cette structure se préte naturellement & une intégration avec les transistors TBdH, ce qui

n’'est pas le cas pour les photodiodes PIN.

> Le circuit de décision pour la régénération des données est celui développé dans notre

équipe et qui utilise la méme technologie de fabrication.

15



Chapitre 1. Systéme de réception dans une transmission optique a tres haut débit

» Nous adoptons I’ approche électrique pour le circuit de récupération d horloge. Cette
approche permet d' utiliser directement le signal éectrique généré par la photodiode UTC
pour la récupération d horloge. Ce méme signal de données servira aussi comme signal
d entrée du circuit de décision.

1.6 Conclusionsdu chapitre

Le principe des transmissions numériques sur fibre optique avec le systéme ETDM a été
présenté. Nous avons vu les différents éléments constituant le récepteur. Plusieurs types de
photodétecteurs ont été présentés. En particulier, les photodiodes UTC, qui sont des structures
trés performantes en bande passante et en courant de saturation, seront éudiés en vue d' une

intégration monolithique avec les TBdH.

Larécupération d horloge et des données constitue la partie électrique du récepteur. Ce circuit
comporte a la fois des fonctions analogiques et numériques. Dans le cadre de ce travail, nous

traitons la partie analogique.

Une alternative du circuit de récupération d' horloge directement a partir du signal optique a
été présentée. Malgré son aspect intéressant pour réaliser cette fonction, nous avons décidé de

limiter notre recherche dans le domaine électrique, dans un premier temps.

Dans le chapitre suivant, nous étudierons la premiere «brique » de I’ édifice photorécepteur :
la photodiode UTC compatible avec la technologie du transistor bipolaire a double

hétérojonction en InP.
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Chapitre 2 Photodéecteur UTC _TBdH

Nous allons éudier dans ce chapitre un nouveau type de photodétecteur. Il sagit d'une
photodiode, appelée UTC (Uni-Travelling Carrier). Sa particularité est, comme son nom
I'indique, la domination d'un seul type de porteurs de charges dans le temps de transit de la
structure. Cette structure offre de tres bonnes performances en fréguence et en puissance. Il
est donc intéressant d'employer ce type de photodiode en photodétection ultra rapide. De plus,
la structure UTC présente une similitude avec la structure TBdH utilisée pour le reste des
circuits dans la chaine de réception. Il est donc envisageable dintégrer la photodiode UTC
avec les TBdH a partir d’ une structure des couches communes. Cet assemblage photodiode-
transistor sera nommeée «UTC_TBdH ». Cette premiére partie de la these concerne I’ étude de
la compatibilité entre ces deux structures. Apres avoir introduit la structure TBdH, nous
étudions en détail la structure UTC et la comparons a la dructure PIN classique. Ensuite, la
problématique de la compatibilité sera abordée, notamment en ce qui concerne les
caractéristiques de la couche d'absorption et I'impact sur la sensibilité et la bande passante.
Enfin, les caractérisations des plaques réalisées permettront de tirer quelques conclusions

ains que de préciser les perspectives d amélioration des performances de la structure.
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2.1 Transistor Bipolaire a double Hétérojonction (TBdH)

2.1.1 Principe de base— Diagramme de bande

L avantage de la structure des transistors bipolaires a hétérojonction (TBH) sur celle des
transistors a homojonction (BJT) est bien connu. En effet, la structure TBH permet de réaliser
une base fine fortement dopée afin d’ augmenter les performances en fréquence tout en

conservant ungain élevé [Kro_57].
2.1.1.1 Principe de base d'un transistor bipolaire a simple hétérojonction (TBsH)

Un transistor bipolaire npn est constitué de deux jonctions pn: émetteur-base et base-
collecteur, montées en téte béche. En fonctionnement normal, la jonction émetteur-base est
polarisée en direct permettant une injection des porteurs minoritaires (électrons) dans la base.
Ces porteurs diffusent vers la jonction base-collecteur polarisée en inverse. Le champ
électrique créeé dans cette zone de champ appelée zone de charge d’ espace ou zone déplétée,

favorise alors une collection des électrons dans le collecteur.

In
. \ »
le «— Ir <+——Ic

Fig. 2.1 : Principe de fonctionnement d’ un transistor bipolaire NPN

En considérant les courants d' éectrons et des trous dans un transistor bipolaire (Fig. 2.1), le

gain b du transistor est exprime par :

O
I
Slo

Eq. 2.1

ou Ic et Ib sont, respectivement le courant de collecteur et le courant de base. En négligeant le
courant de fuite de la jonction base-collecteur (Icbo), I’ expression de gain devient :
_(In-1r)
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ou In et Ip sont, respectivement, les courantsd’injection d’ éectrons de I’ émetteur vers la base
et de trous de la base vers |’émetteur. Ir est le courant de recombinaison d’ éectrons-trous

dans labase. Ce courant Ir doit ére minimise pour maximiser le gain.

On peut aussi caractériser lajonction base-émetteur par son efficacité d’injection g (comprise

entreOet 1) :

9= (InTIp) :1+1|_p Eq. 23

In
Nous pouvons constater que |’ efficacité maximale est obtenue lorsque le rapport Ip/in est
minimum. 1l est donc nécessaire de réduire Ip par rapport a In. Pour cela, la solution classique
consiste a doper faiblement la base et fortement I’ émetteur. L’ utilisation d’un faible dopage
de base impose I’ augmentation de son épaisseur Wb afin de conserver une résistarce de base

Rb acceptable, d' apres larelation:

_rb
Ro =W Eqg. 2.4
et rb=—1 Eq. 25
g.Na.np

ol rb, Na, np représentent la résistivité, le dopage et la mobilité de la base.

Or, la base épaisse augmente le temps de transit défini par :

- W
th > De Eg. 2.6
ou De est le coefficient de diffusion des porteurs minoritaires dans la base, ce qui

correspondent a des électrons dans |e cas ou la base est de type p.

Par conséquent, la conservation du gain impose un temps de transit de base élevé dans le cas
d'un transistor bipolaire homogéne (structure classique). |l est nécessaire de modifier la

structure de couches pour se libérer de cette contrainte.

L’utilisation d’une hétérojonction base-émetteur permet de s'en affranchir. On utilise un
émetteur ayant une largeur de bande interdite Eg (ou gap en anglais) supérieure a celle de la
base. Dans notre cas, il s agit des matériaux InP (Eg = 1,35 eV) et InGaAs (Eg = 0,75 eV).
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Cette combinaison permet d augmenter |la barriere aux trous dans la bande de valence sans
gue le faible dopage de la base soit nécessaire. Par conséguent, la base peut étre fortement

dopée afin de diminuer sa résistance tout en conservant une faible épaisseur.

Par ailleurs, une base graduelle en composition peut étre utilisée afin de créer un champ
électrique supplémentaire. Ce champ permet de faciliter le transport des électrons vers b
collecteur et de limiter les recombinaisons en surface de base, améiorant ains les
performances en fréguence et en gain du transistor [Kur_95].

2.1.1.2 Principe de base d'un transistor bipolaire a double hétérojonction
(TBdH)

En plus de I'hétérojonction émettewr-base, la structure TBdH présente une seconde
hétérojonction base-collecteur. Celle-ci est introduite pour améliorer la tension de claquage
grace a I'utilisation d'un matériau a gap €levé (InP) pour le collecteur. Cependant, cette
hétérojonction abrupte crée une discontinuité dans la bande de conduction, appelée «spike ».
Pour la jonction émetteur-base polarisée en direct, ce spike présente un avantage car les
électrons sont injectés dans la base avec une énergie excédentaire. En revanche, il bloque les
électrons a I'interface base-collecteur et dégrade ainsi le gain du transistor. Il est donc
nécessaire d'insérer une couche nommée «espaceur » afin de repousser cette barriére de
potentiel a I’intérieur du collecteur. De plus, I'gjout des couches quaternaires en InGaAsP,
rendant la transition du gap plus graduelle, permet de limiter encore plus cet effet de blocage

des porteurs, comme le montre la figure 2.2.

Emetteur
InP

Collecteur
InP

Energie (eV)

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5

Distance (um)

Fig. 2.2 : Diagramme de bandes d’ un TBdH
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2.1.2 Structure épitaxiale

2.1.2.1 Technigue d épitaxie par jets chimiques ou Chemica Beam Epitaxy
(CBE)

La technique de croissance CBE, utilisée dans notre laboratoire [Ben 95] [Ben 96] [Ale 95],
est une issue de la convergence récente de deux techniques antérieures: MBE (Molecular
Beam Epitaxy) ou épitaxie par jets moléculaires et MOVPE (Meta Organic Vapor Phase
Epitaxy) ou épitaxie en phase vapeur aux organométalliques. La CBE combine le concept du

régime moléculaire de croissance a celui de I’ utilisation de sources gazeuses.

Nous utilisons comme substrat une plague en InP semi-isolant qui est un matériau 111-V. Les
couches a déposer sont a base d' Indium (In), Gallium (Ga), Arsenic (As) et Phosphore (P).
Ces éléments sont obtenus par la décomposition par pyrolyse ou craguage des sources a tres
haute température dans un béti sous vide. Pour les éléments 111, on utilise des sources a base
de composés organométalliques tels que triméthylindium (TMIn) et triéthylgallium (TEGa).
Pour les éléments V, ce sont des hydrures: Phosphine (PHs) et Arsine (AsH3). Apres
craguage, ces especes chimiques sous forme gazeuse viennent s'incorporer sur la plague. Un
pompage dynamique permet de maintenir le vide afin d’ évacuer les produits non souhaitables
aprés |la décomposition, notamment des radicaux. De plus, une basse pression (~10° torr) est
nécessaire afin de travailler dans le régime moléculaire ou le libre parcours moyen des
molécules est supérieur a la distance source-substrat. L’intérét de ce régime est de permettre

aux espéeces incidentes d’ atteindre la surface du substrat sans subir d’interactions.

2.1.2.2 Structure des couches

Couche Matériau Dopage (cm 3) Lﬁggg: Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact émetteur 2 InGaAs 310" n*
Contact émetteur 1 InP 310" n*
Emetteur InP 2.10" n 120
Base graduelle InGaAs 310" p* 50 0,75 0,79
Espaceur InGaAs 1.10%° n 50
Quaternaire 2 InGaAsP 1.10" n 20 0,95
Quaternaire 1 InGaAsP 1.10" n 20 1,18
Collecteur InP 1.10™° n 150
Sous-Collecteur 3 InP 310" n* 200
Sous-Collecteur 2 InGaAs 310" n*
Sous-Collecteur 1 InP 310" n*
Etch stop InGaAs nid i

Tab. 2.1 : Sructure des couches d un TBdH
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Cette structure est composée d’ un émetteur en InP dopé n, d’ une base en InGaAs graduelle en
composition d’Indium (de 53% a 44%) fortement dopée p et d’un collecteur composite en
InGaAg/InGaAsP/InP faiblement dopé n. Les contacts sont réalisés en InGaAs fortement dopé
n afin de minimiser leur résistance. Le dopage de type n s effectue avec du silicium a partir
d' une source de tétrabromure de silicium (SiBr,) et la base de type p est dopée avec du
carbone obtenu a partir d'une source de tétrabromure de carbone (CBrg). L’ utilisation du
carbone présente plusieurs avantages [Ben_00]. Dans la base ot un fort dopage p est requis
(quelques 10'° cm®), le carbone est particuliérement adapté grace & un faible coefficient de
diffusion, qui évite I’'emploi d'un espaceur entre la base et I'émetteur et simplifie aing la
structure épitaxiale. Par ailleurs, le taux d’incorporation éevé du carbone permet d’ introduire

le CBr,4 en quantité raisonnable pour atteindre le dopage visé.

Notation: Afin d’alléger |’ écriture, la notation InGaAs représente le matériau Iny 53Gag47AS
dont Eg = 0,75 eV. Ses paramétres de maille sont accordées a |’ InP. Dans le cas contraire, une

valeur différente de gap est indiquée.
2.1.3 Caractéristiques et performances
2.1.3.1 Caractéristiques statiques : Ic(Vce)@lb

La figure 2.3 présente les caractéristiques statiques d’'un TBdH d une surface d’ émetteur de
10x2 um?. Le gain statique (b) est de I’ ordre de 40 (Eq. 2.1). Latension de claquage (BV ceo)
est del’ordre de 6,5 V pour un collecteur de 150 nm d’ épaisseur.

5,08-02 Ib=1mA
4,0E-02 Ib = 833 uA
3,0E-02 lb =667 uA
< Ib =500 pA
< 2,0E-02 a
o Ib = 333 pA
1,0E-02 Ib =167 pA
0,0E+00 b= QA
0,5 1 15 2
-1,0E-02
Vce (V)

Fig. 2.3 : Caractéristiques statiques d'un TBdH : Ic en fonction de Vce a différents |b
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2.1.3.2 Caractéristiques dynamiques

Les caractéristiques dynamiques définissent les performances en fréguence du transistor. On

utilise généralement la fréquence de transition (Ft) et & fréquence maximale d' oscillation

(Fmax), définies par les expressions suivantes :

avec

ou

et

_ 1
Ft= 2.p.(te+tf +tcc)

— Ft
F max = \'8.p.Rb.Chc

te =reCbe: temps de charge de la zone de transition émetteur-base

tcc = (re + Re+ Rc).Cbc : temps de charge du collecteur
tf =tb+tc: tempsdetransit

th= W2 . temps de transit a travers la base

2.De

tc :% : temps de transit & travers la zone dépl étée du collecteur

Eq. 2.7

Eq. 2.8

Eq. 2.9

Eq. 2.10

Eq. 2.11

Eq. 2.12

Eqg. 2.13

ou Re, Rb, Rc, re, Cbe, Chc sont des résistances et des capacités liées au schéma équivalent

du transistor présenté en annexe. Wzce est |’ épaisseur de la zone de charge d' espace et 7e est

lavitesse de dérive des é ectrons dans | e collecteur.

La figure 2.4 présente |’ évolution de Ft et Fmax en fonction du courant de collecteur Ic pour

un TBdH d’ une surface d’ émetteur de 10x2 pum?2.
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Fig. 2.4 : Performances en fréquence (Ft et Fmax) d’un TBdH

Les performances en fréguence ne cessent d étre améliorées grace a I’ optimisation des
procédés technologiques et de la géométrie des transistors. A ce jour, les TBdH fabriqués
dans notre laboratoire peuvent atteindre des valeurs de Ft et Fmax de 250 GHz [Kah_03].

2.2 Principedelaphotodiode UTC

La photodiode UTC (Uni- Traveling-Carrier) a éé développée pour la premiére fois par le
laboratoire NTT au Japon [Ish_97]. Elle est inspirée de la structure proposée par Pearsall et
al., utilisant un matériau a gap élevé tel que InP comme zone de charge d’ espace afin de
réduire le courant d’ obscurité de la photodiode [Pea_81]. Ce méme principe a été propose par
Davis et d. dans le but de diminuer la capacité de jonction de la photodiode [Dav_96]. En se
basant sur ce principe, le laboratoire NTT a développé I’ aspect photoréponse ultrarapide et
propose une structure, appelée «UTC », qui présente un avantage en fréquence et en courant
de saturation par rapport a la photodiode de type PIN classique.

2.2.1 Structure UTC de base
2.2.1.1 Principe— Avantages

Cette structure est basée sur la dissociation de la zone d absorption de la zone de charge
d’espace. La zone d' absorption est la «base » fortement dopée de la photodiode en InGaAs,
ou Eg est inférieur & 0,8 eV, pour une détection de lumiére d’une longueur d’onde de 1,55
pum. La zone de charge d' espace se trouve localisée dans le collecteur utilisant un matériau a

gap élevé et transparent a cette longueur d’ onde (InP dans ce cas).
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Fig. 2.5 : Principe du fonctionnement d’ une photodiode UTC

Lors de I’ absorption de la lumiére, les photoporteurs ou paires éectrons-trous sont créés dans
la base (Fig. 2.5). Celle-ci, étant dopée de type p, permet aux trous en exces qui sont des
porteurs majoritaires d étre évacués rapidement vers le contact de base, avec un temps
caractéristique qui est celui de relaxation diélectrique. Les électrons, eux, diffusent dans la
base, puis dérivent, sous I'effet du champ éectrique, dans la zone de charge d espace du
collecteur. Ainsi, ce sont uniquement les électrons qui déterminent le temps de transit dans la
structure puisque celui des trous est négligeable. D’ou le nom Uni- Traveling-Carrier (UTC)
[Shi_00Q] [Ish_00] [Ish_99] [Ish_97h].

Les performances en fréquence de la structure UTC dépendent donc du temps de transit des
électrons (t f) par diffusion a travers la base (t @) et par dérive ou entrainement a travers le
collecteur (tc), ains que du temps de charge (t cc) de la jonction base-collecteur. En général,
la fabrication de la photodiode est telle que la capacité base-collecteur (Chc) est tres faible.
Dans la plupart des cas, le temps de charge (t cc) est négligeable devant le temps de transit

(tf). Dans cette hypothese, t f détermine la performance de la photodiode.

Afin d' éviter toute confusion, nous alons appeler la couche de InGaAs couche d’ absorption

de facon explicite, au lieu de «base ». La définition det f est donnée par :

Wa Wzwce Waz Wzce
tf _utc=ta+ttc=—+ = +

= Eq. 2.14
ve 2ue 2.De 2ue
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_2.De — o KT
avec ve Wa et De=ne q Eq. 2.15

ou Wzce: épaisseur de la zone de charge d espace
Wa : épaisseur de la zone d’ absorption
ve :vitesse de diffusion des électrons dans la couche d’ absorption
?e :vitesse de dérive des éectrons dans le collecteur
De : coefficient de diffusion des éectrons
me : mobilité des éectrons

A titre d’ exemple :

Matériau InGaAs (dopé 1.10* cm®) InP (nid)
Coefficient de diffusion (cm?/s) De=130 Dp @4
Mobilité (cre/Vs) me = 5200 np = 150

On néglige dans ce qui précede I’influence de la fine couche espaceur en InGaAs.

Puisgue le déplacement des électrons par diffusion est plus lent que par dérive sous champ
électrique, pour des épaisseurs égales Wa = Wzce, la fréquence de la photodiode est limitée

par |la vitesse de diffusion des électrons (ve). Cette vitesse reste assez élevée grace a la haute

mobilité des éectrons (ue). Dans le cas extréme, st Wa = 0, la vitesse de dérive des électrons
(?€) deviendrait dominante.

En revanche, dans une photodiode PIN, la zone d' absorption et la zone de charge d espace se
trouvent confondues dans la méme couche qui est le collecteur en InGaAs. Apres la
photogénération, les électrons ainsi que les trous dérivent dans la zone de charge d’ espace, ou
regne le champ éectrique, qui balaye les porteurs vers les contacts (Fig. 2.6). Dans ce cas, le
temps de transit atravers la structure dépend non seulement des électrons mais auss des

trous. Le temps de transit (t f) devient :

in = = Wazce | Wazce
tf _pin=tcp+tce= 2.up + 5 Ue Eqg. 2.16
i Wa= in=Wa , Wa
s Wa=Wzce tf _pin 2.up+2.ue Eqg. 2.17

ou ?e et ?p sont les vitesses de dérive des électrons et des trous dans la zone de charge

d espace.
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Fig. 2.6 : Principe du fonctionnement d’ une photodiode PIN

D’ apres cette relation, la fréquence de la photodiode PIN est limitée par la vitesse de dérive

des trous (?p) car la vitesse de dérive des éectrons est toujours supérieure a celle des trous,
dans un méme matériau. Notons que cette vitesse (?p) peut trés bien étre inférieure ala vitesse

de diffusion des électrons (ve).

Etant donné que la vitesse de dérive des électrons (7€) est supérieure a celle des trous (?7p), la
photoréponse dans une photodiode UTC est nettement plus rapide que dans une photodiode
PIN (cf. § 2.2.2.2). Par ailleurs, dans une photodiode PIN, les trous sont responsables des
effets de charge d espace (que nous verrons plus loin), qui limitent la densité du courant

maximum de saturation, par rapport a la structure UTC.

Toutefois, cette situation n'est valable que dans le cas ou |” épaisseur de la zone d’ absorption
(Wa) n'est pas trop élevée. Sinon, le temps de transit dans cette couche ¢a) deviendrait
génant a cause de la diminution de la vitesse de diffusion des électrons (ve) (Eq. 2.15). Une
solution consiste a modifier le dopage de cette couche afin d’ augmenter la mobilité (ue) ou le
coefficient de diffusion (De) des électrons pour rattraper la perte de vitesse [Shi_00b]. Une
autre solution est de créer un champ éectrique dans la base par une gradualité soit en
composition soit en dopage [Shi_98b]. Dans tous les cas, les performances liées a la vitesse
de I'UTC sont supérieures a celles de la PIN tant que I’ épaisseur de la zone d’ absorption reste

suffisamment fine.
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En conséquence, [usage de la photodiode UTC pour obtenir une photoréponse rapide se fait
au détriment de la sensibilité due a la limitation en épaisseur d absorption. A noter que I’on

peut faire une UTC a éclairage latéral ce qui permet de dépasser cette limitation [Mur_98].
2.2.1.2 Diagramme de bandes et structures des couches

La structure UTC est composee, d’ une maniére générale, d’ une couche d’ absorption qui est la
base en InGaAs dopée p, d’ un collecteur composite en InP et des contacts. Une particularité
proposée par NTT dans cette structure est 1a présence d'une barriere de diffusion (Fig. 2.5).
Elle est goutée entre la base et le contact base afin d empécher les éectrons, apres
photogénération, de diffuser vers ce contact. Ce blocage a pour but de conserver e maximum
d’ électrons pour participer a la collection du courant. L’ efficacité de la barriére de diffusion
est liée a sa hauteur définie par I’ écart (dEe, e pour électrons) entre |’ énergie de la bande de
conduction (Ec) de la barriere elleeméme d celle de la base. L’ épaisseur de la barriére doit
étre suffisante afin d’ éviter aux éectrons de franchir cette barriere par effet tunnel. En méme
temps, les variations d’ énergie de la bande de valence (Ev) ne doivent pas faire obstacle au

passage des trous vers le contact base.

Les figures ci-dessous montrent les diagrammes de bandes de la structure UTC proposée par
NTT, nommée UTC_NTT, et de la structure PIN.

47 dEe e Diminu.tliqon de 4 3
] spike ]
< g t  Base InGass 5 = i1 InP
2 2% Barriére de 2 2
2, 1 diffusion 241
= =
=z 0] 2 03 Soug-
w w collecteur
R -1 4
] 0,1 02 03 04 05 0g o 0,05 01 013 02 0,25 0,3
Distance (pm) Distance {pm)
a) Sructure UTC_NTT b) Sructure PIN

Fig. 2.7 : Diagramme de bandes des structures UTC_NTT et PIN

Lafigure 2.7a fait bien apparaitre la barriére de diffusion avec DEc = 0,15 €V. Notons gu’ici
la barriere de diffusion est en InGaAsP avec un gap de 0,85 eV et le dopage de la base n’est
pas trés élevé ~1.10"® cm® sur une épaisseur de 220 nm. La transition base-collecteur est

graduelle gréace au collecteur de type composite. Comme dans le cas d un TBdH, ce collecteur
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comprend un espaceur, une couche gquaternaire, une couche InP tres mince et fortement dopé

(cliff), et une couche InP, non dopée, ou se produit I’accélération des électrons. La couche

JT

«cliff » est une autre technique pour diminuer le spike créé al’interface d' une hétérojonction.
Le détail de la structure est présenté dans le tableau 2.2 [Ish_99].

Couche Matériau | Dopage (cm®) L%EZ;: Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact base InGaAs 3.10" p* 50
Barriére de diffusion InGaAsP 210" p* 20 0,85
Base homogéne InGaAs 1.10"° p 220 0,75
Espaceur InGaAs nid i 8
Quaternaire INnGaAsP nid i 16 1
Espaceur InP nid [ 6
Cliff InP 1.10° n
Collecteur InP 1.10° n 263 1,35
Sous-Collecteur 2 InP 5.10"° n* 50
Etch stop InGaAs 1,5.10" n' 10
Sous-Collecteur 1 InP 1,5.10™ n 500
Etch stop InGaAs nid [ 10

Tab. 2.2 : Sructure des couches de la photodiode UTC_NTT

La figure 2.7b et le tableau 2.3 présentent le diagramme de bandes et la structure d une
photodiode PIN classique. Remarquons que cette fois le collecteur est en InGaAs non

intentionnellement dopé (nid), et que la structure ne présente pas de spike génant.

Couche Matériau Dopage (cmi®) ngz‘;: Epaisseur (nm) Eg (eV)

Contact base InGaAs 310" p* 50

Base InP 310" p* 150 1,35

Collecteur InGaAs nid i 200 0,75
Sous-Collecteur 3 InP 310" n* 150
Sous-Collecteur 2 InGaAs 310" n* 200
Sous-Collecteur 1 InP 310" n* 300
Etch stop InGaAs nid i 10

Tab. 2.3 : Sructure des couches de la photodiode PIN
2.2.2 Comparaison avec la photodiode PIN
2.2.2.1 Tempsdetransit, bande passante et sensibilité
a) Tempsdetransit

Comme nous I'avons expliqué (8 2.2.1.1), la différence majeure entre les structures UTC et
PIN est liée au type de porteurs mis en jeu dans le déplacement a travers la structure. Le

temps de transit des deux structures (f_utc et tf pin) se différencie par le ' terme:
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Wag/2De et Wzce/2?p dans les équations 2.14 et 2.16. En général, Wa#/2De reste plus faible

que Wzce/2?p a cause de la mobilité élevée des électrons.

Par exemple, pour Wzce = 300 nm, le temps de transit d'une UTC restera inférieur a celui
d une PIN tant que la zone d absorption (Wa) de I'UTC reste inférieure a 273 nm (Tab. 2.4),

comme le montre le cas ou Wa = 220 nm.

uTC PIN

1% terme : Wa#/2De (électrons diffusent) 1% terme : Wzce/2?p (trous dérivent)

Wozce (InP) | Wa(InGaAs) | tf utc (Eg. 2.14) | Wzce = Wa (InGaAs) | tf_pin (Eq. 2.16)

300 nm 220 nm 2,3ps 300 nm 4,5 ps

300 nm <273nm t1<to 300 nm to

Tab. 2.4 : Comparaison du temps de transit des photodiodes UTC et PIN
b) Bande passante

Les performances en fréquence pour une photodiode sont, en général, définies par la bande

passante a-3 dB (BP). Elle est liée au temps de trangit total (ttotal) atravers la structure :

— 1 _ 1

BP = 2.p.ttotal ~ 2.p.(tf +tcc) Eq.2.18

avec tcc=(Rs+Rcc).Chce : temps de charge du collecteur Eq. 2.19
— eo.er.c

& Che= &3 Eq. 2.20

ou Rs et Rcc sont, respectivement, la résistance série (quelques ohms) et la résistance de

charge de la photodiode (50 ohms dans tout nos mesures). Sbc est |a surface base-collecteur.
eo et er sont la permittivité du vide et relative de la couche ou se trouve la zone de charge

d’ espace.

Pour une photodiode d’ une méme épaisseur de collecteur et de méme diametre (donc la méme
surface), tcc est a peu pres égal pour UTC et PIN. Dans le cas ou tcc est faible, 1a bande
passante d’une UTC et d'une PIN dépend essentiellement du temps de transit tf _utc ou

tf_pin. Au contraire, s la surface de la photodiode devient grande, tcc n’est plus négligeable
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par rapport a tf, et peut réduire la bande passante, comme le montre les exemples du tableau

ci-dessous (en supposant que la résistance série Rs = 5 Ohmes).

Diameétre (um) | Surface (um?) | tcc (ps) | tf_utc (ps) | Bande passante calculée (GHz)

5 20 04 2,3 59

20 331 6,8 2,3 17

Tab. 2.5 : Influence de la surface de la photodiode et du temps de charge sur la bande

passante
Deux solutions sont possibles pour diminuer le temps de charge :

> Diminuer la surface du collecteur : cette régle peut étre appliquée tant que la surface de la
photodiode n'est pas inférieure a celle de la tache lumineuse. Au-ddla, il y a perte de

sensibilité.

» Augmenter la longueur de la zone de charge d espace: sur ce point, I'UTC présente un
avantage considérable par rapport a la PIN. En effet, la contribution du temps de dérive
dans le collecteur est négligeable, on peut donc se permettre I’ utilisation d’un collecteur
épais sans nuire a la fréquence de fonctionnement. Dans le cas de la PIN, c'est

directement le temps de transit qui est affecté.
c) Sensibilité

Malgreé la rapidité en photoréponse des UTC, leur sensibilité reste assez limitée a cause de
I’ épaisseur de la couche d' absorption (Wa). D’ aprés les définitions dans le chapitre 1 (8 1.2),
nous pouvons faire une approximation pour faciliter le calcul de la sensibilité théorique pour

une lumieredel = 1,55 pum.

En considérant qu’il n'y a pas de lumiére réfléchie (coefficient de réflexion R = 0)

h =1- exp(-a.W) ca.W Eq. 2.21
S %Vg Eq. 2.22

Connaissant le coefficient d’absorption a du matériau absorbant, nous pouvons estimer la

sensibilité d'une structure a partir de |'épaisseur dabsorption (W). En supposant que
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|’ absorption se fait uniformément sur toute la zone d absorption (Wa), et s a = 8.10° cmt
pour InGaAs nid, la sensibilité théorique est S @0,1 A/W pour Wa = 100 nm et S @0,3 A/W
pour Wa = 300 nm.

La figure 2.8 montre le résultat expérimental des mesures d’ absorption de la couche InGaAs

d’ épaisseur 100 et 300 nm, a différente longueur d’ onde.

Note : Les mesures d’ absorption ont été effectuées au laboratoire IEMN de Lille.

— 0,75 T

= I

5 0657F

o T

g :\

i=gany 0551 e |épatisseur 300 nm

) I 1550 nm

©< 0451 :

o 1 )

2 035 \\-k épaisseur 1007?\:\

5 351 — ] t

3 T h-_"_"‘“i"-- -

< 025 F 4+ T
1000 1200 1400 1600 1800 2000

Longueur d'onde (nm)

Fig. 2.8 : Absorption optique des couches InGaAs nid, accordées a InP, pour deux épaisseurs

différentes

L’ absorption est d’autant plus élevée que |'épaisseur de cette zone est grande et que la

longueur d’ onde est faible.

Letableau ci-dessous donne quelques exemples des photodiodes UTC_NTT avec différentes

épaisseurs et surfaces d absorption, au méme dopage ~10* cm® de base.

Wa (nm) Sbc (um?) S (A/W) BP (GH2) Référence
220 20 0,2 94 Ish_99
140 20 0,16 152 Shi_98

86 13 0,126 220 Ito_99
30 5 0,07 310 Ito_00

Tab. 2.6 : Sensihilité et bande passante des photodiodes UTC_NTT pour différentes

épai sseurs et surfaces d' absorption
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Comme nous I’avons évoqué, une forte épaisseur de couche d’absorption, pour une méme
surface 20 um? par exemple, favorise la sensibilité mais nuit a la bande passante de la

photodiode.

Par ailleurs, il faut remarquer que pour les photodiodes ultrarapides (> 200 GHz), il est
nécessaire de réduire le temps de transit en utilisant une fine couche d’ absorption, ainsi que de
réduire la surface afin de diminuer la capacité parasite base-collecteur. Notons que la
sensibilité des deux derniéres structures a été mesurée sur un dispositif de plus grande surface

gue cdlle indiquée.
2.2.2.2 Transport non stationnaire et vitesse de dérive

La photoréponse de la photodiode UTC n’est pas seulement liée au temps de transit dans la
couche d’ absorption (ta), elle dépend aussi du temps de transit dans la zone déplétée qui est la
couche collecteur (tc). Considérons le cas ou |’ épaisseur de la couche d’ absorption est assez
faible, nous avons vu que le temps de transit par diffusion des électrons (a) n'est pas
limitatif. Dans ce cas, le temps de transit dans la couche collecteur (tc), ou régne un champ
électrique, devient prépondérant. Pour une épaisseur Wzce donnée, t ¢ dépend de |a vitesse de
dérive des éectrons (7€) (Eg. 2.14). Nous alons voir que selon le champ électrique appliqué,
cette vitesse peut dépasser sa valeur stationnaire, ce qui rend la structure UTC encore plus
rapide que la structure PIN. Rappelons que la rapidité ce celle-ci dépend beaucoup de la

vitesse de dérive des trous (?p), qui ne présentent pas ce méme phénomene (Fig. 2.9).

L e transport des électrons sous champ électrique en régime stationnaire dépend des processus
de collisions (scattering en anglais) [Hes 81] [Ghi_83] [Her_76]. Dans un faible champ
électrique, ce mécanisme existe dans un semiconducteur, en particulier dans un échantillon
d’une longueur suffisante pour que les collisions soient nombreuses [Nag_86] [Nag_87]. Ce
mécanisme conduit a une saturation progressive de |’ accroissement de la vitesse lorsque le
champ augmente et lorsgu’il y a un apport d énergie suffisante pour un transfert intervallée
(GL ou G-X). Cette énergie provient du champ électrique (E) créé par une tension de

polarisation (Vbias) ou:

<

E = Vbias Eq. 2.23

Wzce
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A faible champ, le gain d’énergie se traduit par une augmentation de vitesse (Fig. 2.9). La

relation entre le champ éectrique et la vitesse des électrons est donnée par :

ue =ne.E

ou la mobilité des électrons (u€) définit la pente de la courbe.

5.
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Fig. 2.9 : Vitesse des électrons et des trous en fonction du champ électrique dans InGaAs en

régime stationnaire [Den_90]

Lorsqu’un électron entre dans une zone ou il existe un champ électrique important, il est

accéléré et peut atteindre une vitesse qui dépasse la vitesse pic (?e_pic) du régime stationnaire
(Fig. 2.9). On parle aors de «survitesse » (overstoot en anglais). C'est ainsi que la

modélisation du transport dans le collecteur de TBdH montre que les électrons peuvent

atteindre une vitesse moyenne supérieure & 4.10” cmi/s, aors que la vitesse pic dans InP n’ est
que de 2 23.10’ cmi/s, pour des dopages classiques (~10'° cm®) [Win_83] [Bre 83] [Cos 89

[Kur_92].

Le tableau2.7 donne quelques vaeurs importantes concernant la vitesse en régime

stationnaire des électrons et des trous dans InP et InGaAs [Hil_87] [Bre_87] [Win_82].

Electrons Trous
Matériau (non dopé)
?e pic (cm/s) ?e_sat (cm/s) ?p_sat (cm/s)
InP 2,7.10° 1.10° -
InGaAs 2,8.10’ 6.10° 5.10°

Tab. 2.7 : Vitesse des électrons et des trous dans InP et InGaAs en régime stationnaire
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En résumé, a cause de phénomene d’ overshoot, la vitesse effective maximale des électrons
dans InP (cas de UTC) peut étre 8 fois plus élevée que la vitesse de saturation des trous
(?p_sat) dans InGaAs (cas de PIN). En conséguence, il faut profiter de cet avantage en se
placant dans les bonnes conditions de polarisation, afin de bénéficier au maximum de
phénomeéne de survitesse pour une réponse ultrarapide dans les UTC [Ito 00] [Ito 99]
[Ish_97h].

2.2.2.3 Effet de charges d' espace et courant de saturation

Sous éclairement, une photogénération des porteurs se crée dans la zone d’ absorption. Si la
densité de porteurs augmente de facon tres importante, il se produit une accumulation des
porteurs dans la zone de charges d espace, impliquant une modulation du champ éectrique.
Ce phénomene non-linéaire est connu sous le nom d' «effet de charge d’ espace » [Wil_94]
[Den_90].

Nous allons observer cet effet dans deux cas de figure : un éclairage normal avec un flux de
1.10?? photons/cm?/s et un éclairage intense avec un flux de 1.10** photons/cm?s. La tension
appliquée entre les deux contacts est de -2,5 V. La simulation s effectue avec le logiciel
«BCBV », développé dans le laboratoire [Pal_98]. Ce logiciel permet de simuler des
structures en fonction des couches épitaxiales qui les composent, afin d observer les
phénoménes physiques, notamment le diagramme de bandes, la densité de porteurs et de

courant, le profil du champ éectrique, la mobilité, etc.

Examinons d'abord la densité de porteurs en fonction du flux optique (Fig. 2.10), en
particulier dans le collecteur entre 0,3 et 0,6 um pour une UTC et entre 0,05 et 0,25 um pour
une PIN.
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Fig. 2.10 : Densités de porteurs des structures UTC_NTT et PIN & différents flux

d’ éclairement

Dans la structure UTC, les électrons se distribuent de fagon uniforme dans le collecteur (Fig.

2.10a). La densité des électrons augmente avec le flux de photons. Dans la structure PIN, s

I’on ne considere que les trous du fait qu’'ils sont moins rapides que les électrons, la densité

destrous est plus élevée al’interface p-i que i-n, donnant lieu a une distribution non uniforme
dans le collecteur (Fig. 2.10b). La distribution des porteurs est responsable de la déformation
des bandes d’ énergie et de la modulation du champ électrique.

La figure 2.11 montre les bandes de conduction et de valence a différents flux de photons

pour les deux types de structures. Nous nous intéressons toujours a la zone déplétée,

autrement dit le collecteur, ou se trouve le champ électrique.
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Fig. 2.11 : Courbure des bandesdes structuresUTC_NTT et PIN a différents flux d' éclairage

A flux important (1.10°* ph/cm?/s), le nombre de porteurs photogénérés est supérieur au

nombre d’atomes donneurs (n ou p > Nd), il y a accumulation des porteurs dans les deux
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structures, résultant en une courbure des bandes d’ énergie vers le haut pour UTC, et vers le
bas pour PIN. Cette courbure des bandes correspond a une modification du champ électrique,

comme il est montré sur lafigure 2.12.

0,0E+00 T T 20E+05 ¢ Flux = 1e22 ph/icm?/s
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1 I Y
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Fig. 2.12 : Champs électriques des structures UTC_NTT et PIN sous différents flux optique

Pour une meilleure compréhension, nous allons tracer ce champ en valeur absolue en ne

tenant pas compte des pics de champs liés aux hétérojonctions (Fig. 2.13).

P | N P | N

nehd Ele22— \/-< E(le22) p<Nd
<«—E(le

n=Nd Ec elec —p <4—Ec_tou p~Nd

n>Nd E (1e24)—p <—E (1e24) p>Nd

0 > 0 >
UTC Wzce distance PIN Wzce distance
a) Sructure UTC_NTT b) Sructure PIN

Fig. 2.13 : Evolution des champs électriques (en valeur absolue) en fonction du flux de

photons

Au fur et a mesure que le flux optique augmente, le profil du champ électrique dans1’UTC se
modifie de sorte gqu’il diminue a I'interface p-i et augmente a I'interface n. En revanche,
dans la PIN, le champ éectrique continue a augmenter a I'interface p-i et a diminuer a
I'interface n. Ce champ diminué, du c6té p dans UTC et c6té n dans PIN, peut atteindre la
valeur du champ éectrique critique (Ec), en dessous duquel 1a vitesse de saturation (?e_sat ou

?p_sat) n'est plus maintenue. 1l se produit alors une forte diminution de vitesse des porteurs
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qui entraine ains une saturation du dispositif. Nous pouvons évaluer la densité du courant de
saturation des deux structures [Ish_00] [Ish_97] (voir le calcul dans annexe A):

Jmax_utc _qgnue_sat 1 ue

_sat
Jmax_pin_ gqpup_sat  3'up_sat Eq.2.25

Si I’on travaille dans la zone ou les électrons ont une vitesse de dérive importante et qui peut
atteindre une survitesse (par exemple 4.10” cm/s dans InP), la densité du courant de saturation
de I'UTC peut étre trois fois supérieure a celle de PIN. Par conséquent, pour une méme
polarisation, la saturation de I’'UTC se produit plus tard que celle de la PIN. Cela signifie
auss gque la photodiode UTC peut fonctionner correctement méme a des faibles polarisations
en inverse, dors qu'il faut polariser plus en inverse pour la photodiode PIN afin qu'elle ne
sature pas.

2.3 Compatibilité dela structure UTC avec le TBdH
2.3.1 Comparaison dela structure des couches

Jusgu’ici nous avons vu que la structure UTC _NTT utilise une base en InGaAs comme
couche d absorption optique et un collecteur composite a base de InP comme couche de
déplétion. Il est évident que cette structure a une partie commune, jusqu’a la base, avec le
TBdH. C'est pour cette raison que nous envisageons une possibilité d'intéger ces deux

structures sur un méme substrat.
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Fig. 2.14 : Comparaison de la structure des couchesde UTC_NTT et TBdH

Lafigure ci-dessus montre la similitude entre les structures UTC et TBdH. La structure du
milieu représente |’aboutissement a la structure UTC compatible avec le TBdH, noté
« UTC_TBdH », que nous allons développer. Les couches communes commencent a partir du
substrat et comprennent les sous-collecteurs, le collecteur composite et l1a base. Notons que la
base graduelle remplit a la fois le réle de couche absorbante et de couche a gradient de

potentiel permettant d’améliorer le temps de transit dans cette couche.

A partir de la base, les deux structures (UTC et TBdH) sont différentes. Dans le cadre de ce
travail et pour une premiére approche, nous avons chois de conserver la base du TBdH et de
concevoir un empilement de couches supplémentaires au dessus, compatibles avec une
structure UTC. Pour réaliser la structure UTC_TBdH, une reprise d épitaxie au dessus de la
base graduelle est nécessaire. En effet, la structure UTC originale présente une barriére de
diffusion qui n’existe pas dans un TBdH. En pratique, nous profitons de cette situation pour
gjouter, avant cette barriére, une base de type homogeéne (I 44GapssAs, Eg = 0,79 eV) afin

d augmenter la sensibilité de la photodiode.
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2.3.2 Principaux compromis

2.3.2.1 Influence de la contrainte et du dopage de la base sur I'absorption et le

temps de transit

Le principal compromis pour fabriquer une UTC TBdH se situe au niveau de la couche de
base. Rappelons que la base du TBdH est une couche graduelle en composition d' Indium :
In,GayxAs, ol x varie de 0,53 & 0,44, fortement dopée en carbone (3.10%° cm®) et de trés
faible épaisseur (50 nm) (Tab. 2.1). Or, une base fine entraine une faible sensibilité. C est
pourquoi nous avons gouté une base supplémentaire de 100 nm dans I’'UTC_TBdH Fig.
2.14), indépendamment du TBdH &fin de ne pas pénaliser les performances en Ft et Fmax du
transistor (8§ 2.1.3.2).

Remarque : I'épaisseur totale de la zone d absorption (Wa) est 150 nm, soit 50 nm (base
graduelle ou BG) + 100 nm (base homogene ou BH). Cette valeur reste dans la limite de
I’ épaisseur critigue (= 186 nm calculée) pour laquelle le temps de transit d0 a la diffusion des

électrons n' est pas significatif.

Cependant, I’extension de cette base homogene (I 44GagssAS pseudomorphique) augmente
la contrainte globale de la structure. En effet, la diminution en composition d' Indium introduit
un désaccord de maille par rapport a InP et modifie le gap Eg. D’ autre part, Eg est modifié par
I” augmentation du dopage. Nous avons estimé que, pour une couche InGaAs, fortement dopée
en carbone, la diminution de x de 0,53 a 0,44 entraine une augmentation du gap de 0,75 a 0,79
eV [Ben_01]. Cette valeur remplit la condition, Eg < 0,8 eV, pour qu'il y ait absorption
optiqueal =1,55 um (cf. § 1.2 du chapitre 1).

Nous allons montrer I'influence de la contrainte et du dopage de la base sur I’ efficacité

d absorption, la mobilité et la durée de vie des porteurs.
» Absorption optique

Nous avons fait des expériences d'absorption optique sur plusieurs structures selon la
composition de la couche d' absorption et son dopage en carbone (Fig. 2.15). Ces mesures ont
été effectuées au laboratoire IEMN.
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Lumiére
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Cap InP nid 20 nm

Zone d’'absorption In,Ga, ,As
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Buffer InP nid 260 nm

Substrat InP

M

Fig. 2.15: Echantillon de test pour les mesures d’ absor ption optique

La figure 2.16 montre |’ absorption optique de deux couches InGaAs dopées & 1.10%° cm®:
une couche accordée Iy 53Gap47AS (Eg = 0,75 €V) et une couche contrainte Iy 44Gags6AS (EQ
= 0,79 eV). La couche accordée présente une meilleure absorption sur presque toute la plage

de longueur d’ onde explorée, en particulier al = 1550 nm.
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Fig. 2.16 : Absorption optique des couches InGaAs dopées & 1.10° d épaisseur Wa = 100

nm, contrainte et accordée

Concernant le dopage, la figure 2.17 montre I’influence du dopage sur I’ absorption optique
des couches contraintes Iy 44GapssAS. Trois couches ont été observées : non dopée, dopée a
1.10"° cm®et dopée & 3.10"° cm®. On voit que I'absorption diminue quand le dopage

augmente.
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Fig. 2.17 : Absorption optique des couches InGaAs contraintes a différents dopages
> Mobilité des électrons

La mobilité des électrons minoritaires varie en fonction du dopage. Elle modifie la vitesse de
diffusion et donc le temps de transit dans la base (Eq. 2.15). La figure 2.18 montre, pour une
structure accordée, que la mobilité passe par un minimum en fonction de la concentration
d’ accepteur (porteurs majoritaires). Plusieurs auteurs ont démontré que la mobilité des
électrons augmente pour les dopages trés éevés, entre 1.10'° cm3 et 4.10'° cm® [Shi_00b]
[Har_93] [Kan_93].
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Fig. 2.18 : Mobilité des électrons minoritaires en fonction du dopage p dans InGaAs
[Shi_00b]

Ce sont ces résultats qui nous ont permis de faire I” hypothése qu’ une base dopée de I’ ordre de

3.10"° cm® n'est pas trop pénaisante pour le temps de diffusion des éectrons, comme
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I"indique le tableau 2.8. Le calcul montre que malgré le temps de diffusion (ta) supérieur au
cas du dopage de 1.10*® cm®, la bande passante estimée pour |e dopage de 3.10*° cm® reste

élevée et suffisante pour I" application de 3 40 Ghit/s.

Dopage De ta(ps) te(ps) Bande passante

cmd) | (el e (PS) | culée (GH2)
Wa= 150 nm | ue=4.10" cmv/s

3.10'° 90 1,25 0,3 1,55 103

1.10'8 130 0,87 0,3 1,17 136

Tab. 2.8 : Bande passante estimé pour I’UTC_TBdH de différents dopages de base, en

négligeant le temps de charge (t cc)
> Durée de vie des électrons

Cependant, un fort dopage augmente le taux de recombinaison dans la base et diminue ains la
durée de vie des électrons (Fig. 2.19) [Ser_98] [Hen_84].

104 )

1075

10%

Carrier lifetime (ps)

10%
b |

1 D'I_: 101!’,-! _IUE":
Hole density (cm™)

Fig. 2.19 : Durée de vie des électrons minoritaires en fonction du dopage p dans InGaAs
[Ser_98]

Plus les électrons se recombinent, moins ils participeront dans la collection, et la sensibilité se
trouve diminuée. En d autres termes, un fort dopage modifie I’ efficacité quantique et le
coefficient d’ absorption, la sensibilité est alors pénalisée (8 1.2 du chapitre 1).
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En résumé, la base graduelle fortement dopée avec une faible épaisseur doit étre préservée
afin de conserver Ft et Fmax du TBdH. Une base homogéne de méme dopage est ajoutée afin
d augmenter la sensibilité de I’'UTC_TBdH. Mais cette couche augmente la contrainte de la
structure, ce qui peut diminuer |’ efficacité d’ absorption. De plus, le fort dopage peut réduire la
mobilité et la durée de vie des porteurs, ce qui pénalise le temps de transit et le nombre des
électrons collectés, donc la sensibilité de la photodiode. Remarquons que cette structure
«composite » de la base est tres différente de celle utilisée par NTT, qui est une base

homogéne accordée et moins fortement dopée (< 5.10* cm®).
2.3.2.2 Influence de I’ espaceur sur les performances en fréquence

Nous avons vu que le rble de I’ espaceur est d' abaisser le spike qui est responsable du blocage
éventuel des électrons lors du transit dans le collecteur (8 2.1.1.2). La figure 2.20 montre
I”emplacement du spike pour deux épaisseurs différentes d’ espaceur. Dans la structure TBdH

classique du laboratoire, I’ espaceur est de 50 nm.

3,5

espaceur 20 nm

espaceur 50 nm

2,5

Energie (eV)
N

0,5
0,1 0,15 0,2 0,25 0,3 0,35 0,4

Distance (um)

Fig. 2.20 : Diminution de « spike » avec |’ augmentation de |” espaceur

A cause du matériau utilise qui est Iy s3Gap47AS, cette couche absorbe également lalumiere a
| = 1,55 um. Les éectrons photogénérés se déplacent vers le collecteur sous un champ
électrique. En revanche, les trous, non majoritaires, doivent cette fois traverser cette couche
faiblement dopée n, non plus dans un temps de relaxation diélectrique mais avec un temps de
transit par dérive. Le transport des trous dans cette couche est donc de méme nature que celui
dans la structure PIN. Par conséquent, ce temps de transit des trous dans |’ espaceur doit
également étre pris en compte, en plus du temps de transit dd aux éectrons. Le principe de
I’'UTC qui est I'utilisation d'un seul type de porteurs n’est donc plus complétement respecté.
Toutefois, I épaisseur de cet espaceur reste suffissmment faible pour ne pas influencer sur le

fonctionnement de I’ UTC.
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Une diminution de I’ épaisseur de I’ espaceur peut pénaliser la performance du TBdH, a cause
du phénomeéne de blocage de courant. De plus, elle n’est pas envisageable dans I'immédiat car
il faudrait également développer un nouveau modéle pour les transistors, a utiliser dans les

conceptions de circuit.

Une autre solution consiste a faire une reprise d’ épitaxie au niveau des couches quaternaires
pour récupérer une liberté sur I'épaisseur de I'espaceur dans I'UTC. Or, il n'est pas
recommandé de faire une reprise d' épitaxie ou régne un fort champ éectrique. Une interface
de reprise est, par nature, plus perturbée qu’ une interface classique. On peut ains générer des
courants de fuites importants préudiciables au courant d obscurité et a la fiabilité de la

photodiode.

Bien que les trous interviennent dans |’ espaceur, leur déplacement n’est pas pour autant treés
lent. En effet, ils sont entrainés par e champ électrique dans I” espaceur et dans un trgjet de 50
nm, qui est tres faible par rapport ala zone de charge d’ espace dans une vraie photodiode PIN
(en généra 200 ou 300 nm). Nous pouvons donc considérer que pour cette épaisseur

d’ espaceur, la photodiode UTC reste rapide malgré la |égére dégradation en fréquence associé
a cette couche en Inys3GapsrAs. Cependant, afin de pouvoir qualifier |'avantage en
photoréponse propre a la structure UTC, nous avors réalise des structures avec un espaceur de

20 nm dans un premier temps.
24 Structureépitaxialede UTC_TBdH et saréalisation
2.4.1 Base : épaisseur et dopage

Afin de rendre la structure UTC compatible a celle du TBdH, nous devons garder la méme
base graduelle, comme expliqué précédemment. En ajoutant une base homogéne, nous
pouvons ainsi augmenter la sensibilité de la photodiode. Cependant, cette couche désaccordée
crée, selon son épaisseur, des contraintes supplémentaires dans la structure. De plus, son
dopage modifie la mobilité des électrons et leur durée de vie. Plusieurs types de structures ont
été réalisées dans le but d éudier ces effets et d’ optimiser I'épaisseur et le dopage de la

couche base.
> Epaisseur

Nous avons d’ abord vérifié s la partie homogéne de la base d' une épaisseur de 100 nm rend

la structure relaxée. Rappelons qu'une relaxation génere des dislocations et augmente la
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génération-recombinaison des paires éectrons-trous, ce qui se traduit par une baisse en

efficacité d’ absorption.

Pour cela, nous avons réalise une structure test, précédemment utilisée pour les mesures
d’absorption Eig. 2.15), ol une couche Iny44GapssAs de 100 nm, dopée 3.10"° cm® est
déposée sur un substrat InP. Une mesure par rayon X (Fig. 2.21) permet de déduire I’ écart en
parametre de maille entre le substrat InP (pic S) et la couche considérée (pic L) ainsi que la
composition réelle de InGay.xAs. L’ écart entre les deux pics correspond a un désaccord de
maille (Dala) de -0,54 %. La valeur négative traduit une contrainte en tension, ce qui diminue

|égérement le gap réel [Thi_91].

countsds
M
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10K

28 29 ao 31 32 33
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Fig. 2.21 : Mesure par rayon X d’une structure UTC_TBdH & base homogene 100 nm en
INo.44Gaos6As dopée 1.10% cm®

La composition réelle en Indium de la couche de base déduite de cette mesure est équivaente
ax = 0,45. En rapportant cette valeur dans la figure 2.22, nous pouvons voir que |’ épaisseur
critique de cette couche mesurée avant relaxation est au dela de 100 nm [Ven 98]. Ceci veut
dire que la couche de base de 100 nm est suffisamment fine pour que la structure ne relaxe
pas. En conséquence, le phénomeéne de relaxation ne doit pas intervenir dans I’ efficacité

d’ absorption de cette couche.
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Fig. 2.22 : Epaisseur critique avant la relaxation de la structure InGa;-xAs en désaccord de

maille avec InP en fonction de la composition en Indium [Ven_98]

Aussi, nous avons fait de mesures de photoluminescerce (PL) de la couche Iy 44GapssAS
pour des épaisseurs variant de 16,7 nm a 100 nm, la concentration en carbone éant dans tous
les cas égale & 3.10'° cm®. Lafigure 2.23 montre I évolution du pic d’intensité PL associé a
InGaAs en fonction de I’ épaisseur. Cette intensité augmente avec |’ épaisseur, en indiquant
que, au moins, jusqu’a 100 nm la structure ne s est pas relaxée. Ces résultats corroborent ceux

obtenus par rayon X.
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Fig. 2.23 : Photoluminescence de la couche d' absorption Ing 44GagssAs dopée en carbone a

3.10'° am?, en fonction de son épaisseur

Rappelons que dans nos expériences, toutes les plagues UTC_TBdH ont été réalisées avec

une base composite : base graduelle (50 nm) + base homogene (100 nm).
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» Dopage

Nous avons vu que le dopage de la base a une influence sur la mobilité, la durée de vie des
électrons et la sensibilité en absorption (§ 2.3.2.1). |1 est évident qu’un faible dopage (~10'®
cnm®) amdiore nettement la mobilité et la durée de vie des dectrons dans la base dopée p (cf.

Fig. 2.18 et Fig. 2.19). La sensibilité devrait ainsi se dégrader avec un dopage croissant.

Si I’on diminue le dopage de la base homogene & 1.10%° cm® (par exemple) en gardant celui
de la base graduelle & 3.10'° cm® comme dans le TBdH, il va apparéitre une petite « marche »
dans la bande de conduction, d' une valeur DEc = 25 meV (Fig. 2.24). Cette dénivellation crée
un obstacle aux éectrons dans leur déplacement vers le collecteur. Cela peut provoquer un

ralentissement des électrons et pénaliser 1a fréquence de la photodiode.

47 AEc= 25 mev
i [
E 3 i' Base homogéne
[} I
5257 v
g I
TR
1,5
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Distance (um)

Fig. 2.24 : Présence d’' un obstacle pour les électrons a cause de la différence du dopage de la

base homogéne (1.10*° cm®) et la base graduelle (3.10*° cm®)

S la base homogéne est dopée 5.10'® cmi®, DEc sera ~55 meV. La hauteur de la marche
augmente si le dopage devient plus faible. Certes, la sensibilité sera améliorée mais la bande
passante sera diminuée. |l y a donc un compromis a faire. Cependant, la bande passante de la
structure UTC peut atteindre plusieurs centaines de GHz [Ito_00]. Nous pouvons donc
envisager cette solution aternative afin d obtenir le maximum de sensibilité s la bande

passante, méme dégradée, reste suffisante pour |’ application visee.
2.4.2 Barriére : choix du matériau

Apres le dépdt de la base homogene, il faut gjouter une couche de barriere de diffusion (BR)

pour compléter la structure UTC. Notons que cette barriére ne doit pas absorber la lumiére,
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donc son gap doit étre supérieur a 0,8 eV (pour | = 1,55 um). Les critéres importants pour le

choix du matériau et de son dopage sont les suivants :

» Lahauteur de la barriére effective dEe dans la bande de conduction (définie dans § 2.2.1.2
et dans la figure 2.7a) doit ére suffisante pour bloguer des électrons diffusant vers le
contact de base. Sachant que dEe dépend de DEc et du dopage de la barriere. Pour
satisfaire cette exigence, un matériau a gap élevé et afort dopage est souvent utilisé. Mais

ceci augmente la contrainte de la structure.

> Labande de vaence ne doit pas présenter de barriére (ou dEt, t pour les trous) qui farait
obstacle aux trous dans leur déplacement vers le contact de base. Si elle existe, il faut que

la barriere soit suffisamment fine afin que les trous puissent la traverser par effet tunnel.

> La barriere ne doit pas créer trop de contrainte supplémentaire car ceci peut rendre la
structure encore moins stable et perturber |I’absorption de la lumiére. Le paramétre de

maille du matériau doit présenter un minimum d’ écart possible avec celui de I’ InP.

Nous alons anayser plusieurs possibilités de matériaux et de dopages afin d’ obtenir une

barriére de diffusion adéquate.
2.4.2.1 Sansbarriére

La premiére structure, plague 82387, va servir de référence. En effet, elle reproduit la méme
structure TBdH a partir des sous-collecteurs jusgu’ a la base graduelle. Nous avons enlevé les
couche d' émetteur et déposé directement un contact de base afin de fabriquer une photodiode.
L’ absorption de la lumiére se fait sur la base graduelle (50 nm) fortement dopée (3.10'° cm®)
et I"espaceur (50 nm). Cette structure n’a pas d’ extension de la base homogene, ni la barriere
de diffusion. L’ absence de la barriere peut |égerement diminuer la quantité du courant collecté
et perturber la réponse fréquentielle du dispositif. Son diagramme de bandes est présenté sur

lafigure 2.25.
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Fig. 2.25: Diagramme de bandes de |a structure photodiode 82387 sans barriéere ; base

graduelle en Indium dopée & 3.10%° cm®
2.4.2.2 Barriére en InGaAsP

Si I’on cherche un matériau a gap éleveé et en accord de maille avec InP, e premier matériau a
explorer est INGaAsP. Pour cela, nous nous référons a la figure 2.26. Celle-ci présente le gap
et la longueur d’onde correspondante en fonction du paramétre de maille des différents
matériaux. Rappelons que le paramétre de maille change selon la composition des éléments

constituant e matériau.
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Fig. 2.26 : Parametre de maille des différents matériaux

En effet, d’ apres cette figure, INGaAsP présente une large gamme de variation en gap pour un
parametre de maille donné. 1l est donc possible de réaliser une barriére en InGaAsP en accord
de maille sur InP (paramétre de maille a = 5,87 A) avec plusieurs choix de gap. Si I’on veut

obtenir un accord de maille sur InP avec d autres types de matériau par exemple InGaAs, il
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n'y a qu’ une seule possibilité ¢’ est-a-dire avec un gap de 0,75 eV, sinon il sera contraint par
rapport a InP s I’on réalise un gap différent. Remarquons également que AllnAs présente un
bon accord de maille avec un gap élevé de 1,45 eV, ce qui pourait en faire un trés bon
candidat pour la barriére. Mais I’ alluminium n’était pas disponible sur notre béti d’ épitaxie

CBE pendant |a période de cette these.

Cependant, InGaAsP présente une barriere pour les trous dans la bande de valence, plus ou
moins haute selon le dopage, pour un gap fixé. La figure 2.27a montre que plus la barriére est
dopée, plus dEe sera élevé et dEt sera faible. On peut auss voir I'effet du blocage des
électrons par la barriére sur la figure 2.27b, résultat d’une simulation avec BCBV. Pour un
dopage de 3.10'° cm®, sous un flux optique de 1.10°> ph/cm¥?/s, il y a une diminution en
densité de porteurs (électrons) de part et d autre de la barriére de I’ ordre de 10* contre 10°
pour un dopage de 3.10'8 cm®.
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Fig. 2.27 : Sructure UTC avec barriére en InGaAsP (Eg = 1 eV), a différents dopages

Le tableau2.9 récapitule les différentes valeurs ssimulées de dEe et dEt pour cette structure
(Eg=1eV) etcellede NTT qui utilise également InGaAsP (Eg = 0,85 eV) comme barriére de
diffusion (réalisée en MOV PE).

Dopage p (cm?®) DEe (eV) DEt (eV)
3.10'8 0,12 0,10
3.10"° 0,17 0,05

NTT 2.10% 0,15 0

Tab. 2.9 : DEe et DEt avec la barriére en InGaAsP
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Ce tableau confirme qu’avec un fort dopage on obtient un DEe élevé et un faible DEt, donc
plus d’ efficacité du blocage des électrons et un passage fluide des trous. Il faut remarquer que
dans la structure NTT, le gap de la barriére n’est que 0,85 eV (au lieu de 1 eV), ce qui aurait
d( amener a dEe beaucoup moins élevée que 0,15 eV. Cela peut s expliquer par la différence
du dopage de base. En effet, dans la structure UTC_NTT, labase ' est dopée qu'a 1.10'8 cm®
dors qu'il est de 3.10'° cm?® dans notre structure UTC_TBdH. Le niveau de Fermi du
matériau a faible dopage augmente et ceci baisse le niveau de la bande de conduction. De ce

fait, I’ écart en énergie entre la barriére et la base devient plus grand.

Notre problématique est en fait au niveau du dopage de la barriére. En effet, avec la technique
d épitaxie CBE actuelle, nous ne pouvons pas obtenir un dopage p en carbone tres éevé pour
InGaAsP. La figure 2.28 montre la limite en dopage de type p en fonction de la longueur
d’ onde (ou de gap, Eg = 1,24/l (um)) du matériau. Plus le matériau a un gap élevé (faiblel ),
c' est-&-dire proche du InP, plusil est difficile de doper en carbone (type p). En revanche, si le
matériau a un gap plus faible (plus proche de celui de InGaAs), le fort dopage en p est
possible. Dans notre cas, INGaAsP avec un gap de 1 eV peut avoir un dopage p de ~10'® cm®
au maximum, ce qui n’'est pas suffisant pour faire disparaitre la barriére dans la bande de

valence, comme nous venons de voir (Fig. 2.27a).
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Fig. 2.28 : Limite du dopage p en fonction de longueur d’onde, par épitaxie CBE [ Coh_96]

En conséguence, nous N’ alons pas utiliser cette solution.
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2.4.2.3 Barriere en InGaAs

Contrairement & InGaAsP, le matériau en InGaAs permet un fort dopage p (jusqu’a 8.10'° cm
3 selon le gap). Nous ne pouvons bien entendu pas utiliser Iy s3Gao 47As pour garder I accord
de maille avec InP car a cette composition le gap est = 0,75 eV, ce qui n'est pas suffisant pour
faire barriere aux éectrons, et de plus, elle absorbe la lumiére. Pour que dEe soit
suffisamment élevé, le gap du matériau doit étre élevé, > 0,8 eV. Par conséquent, une
structure avec barriere en InGaAs générera forcément des contraintes sur InP, et cette

contrainte sera d’ autant plus forte que le gap augmente.

Lafigure 2.29 montre I'influence du gap sur dEe. Notons au passage qu’ un fort dopage aide a

augmenter |égérement Ec de la barriere.
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Fig. 2.29 : Sructure UTC 82348 avec barriére en InGaAs dopée a 3.10*° cm™ pour deux gaps
(Eg) différents

Sur cette figure, il faut remarquer qu’il existe un pic dans la bande de valence a la distance de
0,05 um. Il s agit en fait d'une couche d’ etch-stop en InP. Puisque la barriere est en InGaAs,
cette couche est effectivement nécessaire pour la gravure du contact base (ouverture de la
fenétre optique) également en InGaAs. Elle doit ére la plus fine possible, tout en restant
suffisante pour la gravure (2 nm par exemple), afin d autoriser un passage des trous par effet

tunnel vers le contact de base.

Pour obtenir un gap éevé, il faut diminuer la composition en Indium. Iy 17GaggsAs, Eg =
1,17 eV et dEe = 0,37 eV présente naturellement plus de contraintes que 1y 30Gap 70AS, EQ =
1 eV et dEe = 0,19 eV. De plus, I'épaisseur de la barriére augmente aussi la contrainte, effet

mis en évidence par des mesures de photoluminescence PL (Fig. 2.30). Ces mesures ont été
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effectuées sur les échantillons de test semblables a ceux utilisés pour les mesures par rayon X

et d absorption optique, mais en goutant la couche de barriere sur la base (Fig. 2.15).
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Fig. 2.30 : Photoluminescence de la structure UTC_TBdH avec barriere en InGaAs

contraint, a différents gaps et a différentes épaisseurs

Dans le spectre de photoluminescence, on identifie le pic d’émission al = 1,65 um, associée
alacouche Iy 53Gag47As. Lafigure 2.30 montre que I’ intensité du pic de PL diminue lorsque
le gap et |’ épaisseur de la couche de barriére augmentent. Si la barriére n’ existe pas, donc en
I’ absence de contrainte, I'intensité PL est la plus forte. Par ailleurs, nous pouvons voir que

plus la couche d’ absorption est épaisse, plus la réponse en photoluminescence augmente.

Suite a ce résultat, nous avons réalisé deux plagues avec une barriére en InGaAs contraint. La
premiére plague (82348) a une barriere avec un gap de 1,17 €V et une épaisseur de 20 nm.
Pour la seconde (82403) plague, la barriére a un gap de 1 €V avec 10 nm d' épaisseur. Le
diagramme de bandes et la structure des couches (jusgu’a |’ espaceur) sont présentés sur la
figure et le tableau 2.10. A noter que ces structures ort une base homogene de 100 nm et

I’ espaceur a une épaisseur de 20 nm au lieu de 50 nm comme dans le TBdH classique.
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Fig. 2.31 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82403 avec barriere en InGaAs

contraint de 10 nm et dopée & 3.10% cm*, bases dopées & 3.10'° cm®

Couche Matériau Dopage (cm®) Lﬁggg: Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact base InGaAs 310" p* 50
Etch stop InP 210" p 2
Barriére de diffusion INo30Ga0.70AS 3.10% p* 10 1
Base homogéne IN0.44Gag 56AS 3.10% p* 100 0,79
Base graduelle InGaAs 310" p* 50 0,75 0,79
Espaceur InGaAs 1.10%° n 20
Tab. 2.10 : Sructure partielle des couches de la plaque UTC 82403

2424 Barrigreen InP

Bien que InGaAs offre une possibilité de fort dopage p et un gap élevé, la contrainte
inévitable, s'goutant a la contrainte dé§ja présente dans la base homogéne non accordée,
pourrait présenter une dégradation en sensibilité. Nous avons donc cherché d’ autres matériaux

en accord en maille susceptibles d’ étre utilisés comme barriéres de diffusion.

Nous avons finalement envisagé d'utiliser le méme matériau que le substrat, ¢’ est-a-dire de
I’InP. Ce matériau a un gap trés élevé de 1,35 €V, qui est suffisant pour construire une
barriére en terme de DEc (= 0,24 €V). En revanche, il existe une grande barriere en DEv (=
0,35 €V), qui est un inconvénient pour les trous. Ceci est d a la distribution de la bande de

conduction et la bande de valence (Fig. 2.32).
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Fig. 2.32 : Distribution des bandes d’ énergie pour différents matériaux

On voit bien qu'il y a un grand dépassement de la bande de valence de InP (barriére) par
rapport a InGaAs (base). Sur la méme figure, on voit que le matériau AllnAs semble remplir
les conditions (DEc élevé, DEv faible et en accord de maille avec InP) requises pour une
bonne barriere de diffusion. Mais comme il n'est pas réalisable sur notre béti, nous avons
cherché une solution pour diminuer det de InP. Celle-ci consiste en réalité a doper fortement
InP.

D’ aprés la simulation (Fig. 2.33), & faible dopage (~10'° cnmi®), il existe une barriére évidente
aux trous. Celle-ci diminue avec un changement de profil en une courbure vers le haut lorsque
le dopage est devé (~10™ cm®). La courbure devient encore plus forte si le dopage atteint
~10" cm®. Ce phénoméne permet «d amincir » les deux extrémes de la barriére dans la
bande de valence, de sorte que les trous puissent passer de I’ autre coté de la barriere par effet

tunnel. A noter également que le fort dopage aide a augmenter |égérement dEe.
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Fig. 2.33 : Sructure UTC 82448 avec barriere en InP a différents dopages
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De la méme facon que précédemment, il y a ici un probleme de dopage p. Pour InP, le
maximum du dopage en carbone est limité & ~10'® cmi® (cf. Fig. 2.28). Le carbone a une
propriété amphotere, ¢’ est-a-dire qu’il est capable d’ étre donneur ou accepteur. Dans le cas de
InP, il a tendance a devenir un donneur d’électrons donc un dopant de type n plutét que de
type p, a fort dopage. Par conséquent, nous allons utiliser un autre type de dopant, toujours
accepteur, qui est le magnésium Mg. Toutefois, le dopage avec Mg ne peut pas non plus
dépasser quelques 10 cm® dans InP. Nous devons donc nous contenter de cette limite qui ne

semble pas pénalisante pour autant, d’ apres le résultat de simulation ci-dessus.

La structure réalisée avec la barriére de 20 nm en InP dopée en Mg & 3.10%® cm® (82448) est

présentée sur lafigure 2.34 ainsi que la structure des couches dans le tableau 2.11.
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Fig. 2.34 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82448 avec barriére en InP de 20 nm

et dopée en Mg a 3.10"® cm® ; bases dopéesen C 4 3.10'° cm®

Couche Matériau Dopage (cmi®) ngzgg Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact base InGaAs 310" p* 50
Barriére de diffusion InP 310 p* 20
Base homogéne IN0.44Gag 56AS 3.10% p* 100 0,79
Base graduelle InGaAs 310" p* 50 0,75 0,79
Espaceur InGaAs 1.10%° n 20

Tab. 2.11 : Structure partielle des couches de la plagque UTC 82448

Une autre structure (82487) avec la méme barriére est auss réalisée mais avec un dopage de
base de 1.10'° au lieu de 3.10'° cm®. Cette modification a pour but d’observer I’ effet du
dopage vis-avis de |’ absorption, que nous avons discuté dans les paragraphes § 2.3.2.1 et §
2.4.1. Cependant, au cours de cette réalisation, il s est produit un épuisement de la source Mg.
Le dopage de la barriére s est retrouvé & ~10%° cm®, équivalent & un matériau InP non dopé. Il

apparait ainsi une barriere aux trous, comme le montre la figure 2.35.
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Energie (eV)

Probléme de Mg BH et BG dopées

dopage nid

1lel9 cm-3

0,1

0,2

Distance (um)

0,3

Fig. 2.35 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82487 avec barriere en InP de 20 nm

nid & cause du probléme de Mg ; bases dopéesen C & 1.10'° cm™

Couche Matériau | Dopage (cmi®) L)(;g(;;: Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact base InGaAs 310" p* 50
Barriére de diffusion InP 3.10™ (1.10™) p* 20
Base homogéne IN044Gao 56AS 1.10" p* 100 0,79
Base graduelle InGaAs 1.10"° p* 50 0,75 0,79
Espaceur InGaAs 1.10%° n 20

Tab. 2.12 : Structure partielle des couches de la plague UTC 82487

Enfin, une derniere structure (82523) a été réalisée, qui reprend un espaceur de 50 nm et un

dopage de la base de 3.10'° cmi®, comme pour le TBdH (Tab. 2.13). Cette structure servira

donc a comparer avec la structure de référence (82387). Pour limiter |e probleme de la source

Mg, nous avons reduit I’ épaisseur de la barriere a 10 nm afin de faciliter un bon passage des

trous vers le contact de base (Fig. 2.36).

Energie (eV)

[y
IS R PR TS TN P Ry |
ey

n

espaceur

Lf

f

Probléeme de Mg
dopage nid

et diminution de
I'épaisseur

/ 50 nm

o

Distance (um)

Fig. 2.36 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82523 avec barriere en InP de 10 nm

nid & cause du probléme de Mg, , bases dopées & 3.10'° cm™, espaceur de 50 nm
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Couche Matériau | Dopage (cmi®) -Ic-i)(;?)z;: Epaisseur (nm) Eg (eV)
Contact base InGaAs 310" p* 50
Barriére de diffusion InP 3.10"° (1.10™°) p* 10
Base homogéne IN0.44Gag 56AS 3.10" p 100 0,79
Base graduelle InGaAs 3.10" p 50 0,75 0,79
Espaceur InGaAs 1.10™° n 50

Tab. 2.13 : Structure partielle des couches de la plaque UTC 82523

2.4.2.5 Avantages— Inconvénients

Letableau ci-dessous résume les impacts de chague type de matériau utilisé pour la barriére

de diffusion.
Barriere | Plague Avantages Inconvénients
Sans 82387 |” Pas de contrainte supplémentaire ;:cl)_n?acetl (E(;t;gns S echappent vers e
barriere - Pas de reprise d' épitaxie - Vitesse péndlisée
- Faible dopage p
INGaAsP Non |- Accord de maille avec InP . H‘?#ertde la barriere
n rédisée |- Role barriére + etch-stop alafois | /N 1SaNte .
- Présence de la barriére pour les
trous dans la bande de valence
82348 - Structure contrainte
INGaAs - Fort dopage p possible - Nécessite un etch stop en InP
80403 | Barriére trés haute - Compromis entre |’ épaisseur de
I’ etch-stop et |e blocage des trous
82448 PIIOR :
- Accord de maille avec InP &Fggggﬁjge p difficile, du moins
InP 82487 |- Role barriére + etch-stop alafois | - Eventud blocane des trous s
- Barriére trés haute car gap élevé d : ff_cag
82523 opage insuffisant

Tab. 2.14 : Récapitulatif des avantages et inconvénients pour des différents types de matériau

dela barriére de diffusion

Dans la perspective de I'intégration monolithique de I'UTC avec le TBdH, la rédisation de
toutes les structures nécessite une reprise d épitaxie par rapport a la structure TBdH. Les
barrieres en INnGaAsP ou en InP limitent les problemes créés par la contrainte due a la base
homogene. Or, ces deux matériaux présentent une barriére dans la bande de vaence, ce qui
bloque le passage des trous vers le contact base et pénalise les performances de la photodiode.
Le fort dopage de la barriére parait ére une bonne solution pour diminuer cet effet du
blocage, si ce ' est que ce dopage est limité & ~10'8 cm>. Cette valeur semble suffisante avec

InP, qui aun gap élevé, s la barriere est assez fine pour que les trous la traversent par effet
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tunnel. Ceci ne sera pas suffisant pour InGaAsP qui nécessite dans tous les cas un dopage

supérieur 210%° cmi® &fin d' assurer alafois dEe devé et dEt faible,

Le matériau InGaAs s avere étre plus accessible au fort dopage. En revanche, |’gout d une
contrainte supplémentaire a la structure est inévitable si I’on veut obtenir un gap éevé pour
un blocage efficace des électrons dans la bande de conduction (Ec). InGaAs ne présente pas
de barriére dans |a bande de valence, mais ¢’ est le cas pour son etchstop en InP. Celui-ci doit

donc étre le plus mince possible, tout en restant suffisant pour |’ arrét de gravure.
2.4.3 Bilan des plaques réalisées : caractéristiques des couches et performances

Ce tableau montre les principales caractéristiques des structures réalisées. Nous nous
intéressons particulierement a la barriére de diffusion, a la base homogéne et a la base

graduelle, ainsi qu’a |’ épaisseur de |’ espaceur.

Barriere de diffusion BaseH + Base G | Espaceur

Plague Matéiau | Eg (Ev) [zgrp:?%e Ep(ar: rsns;aur D(((:)rp:?%e Ep(ari] fns;eur Ep(a:; rS]r?)eur
NTT InGaAsP 0,85 | 2.10% 20 1.10'® | 220+0 8

82348 | Iny17GapgeAs | 1,17 | 3.10% 20 3.10'° | 100+50 20
82403 | Ing30Gan70AS 1 3.10"° 10 3.10"° | 100+50 20
82448 InP 1,35 | 3.10'® 20 3.10%° | 100+50 20
82487 InP 1,35 | ~1.10% 20 1.10'° | 100+50 20
82523 InP 1,35 | ~1.10% 10 3.10%° | 100+50 50
82387 - - - - 3.10%° | 0+50 50

Tab. 2.15 : Récapitulation des couches épitaxiales spécifiques a différentes plaques

Les différences au niveau de la barriere (matériau, dopage et épaisseur) ont pour but
d apprécier |’ efficacité du blocage des électrons et du passage des trous. Les bases de dopage
et d'épaisseur distincts servent a voir I'impact sur la sensibilité. L’ épaisseur de |’ espaceur

jouera alafois sur la sensibilité et la bande passante.

L’ efficacité des différentes structures est analysée en termes du déplacement des porteurs et

de I’ absorption de lalumiére. Cette analyse est également résumée dans le tableau 2.16.
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Comportements physiques Performances
e e (ev) |Blocegedes ) Passage %2 o mive | Sensibilite pigiie
ans |la base

NTT 0,15 ++ ++++ ++++ ++++ ++++
82348 0,37 ++++ +++ + + 4+
82403 0,19 ++ +++ ++ ++ 4+
82448 0,43 ++++ ++ ++ ++ ++++
82487 0,24 +++ + +++ +++ ++
82523 0,23 +++ + ++ ++ ++
82387 Base G | non efficace ++++ ++ ++ ++

Tab. 2.16 : Caractéristiques prévues pour les différentes plaques UTC _TBDH
> Blocage des électrons et passage facile des trous : Bande passante

Les structures avec DEc élevé permettent évidemment un bon blocage des électrons,
notamment les structures 82348 et 82448 qui ont un gap de plus de 1 €V. Les structures avec
la barriere en InGaAs telles que 82348 et 82403 facilitent le passage des trous gréace a
I’ absence de la barriere dans la bande de vaence (en considérant que I’ etch-stop ne pose pas
de probleme). Les structures 82487 et 82523, pour lesguelles la barriere en InP n’ est pas assez
dopée a cause de I’ épuisement de Mg, comportent donc une barriére qui fait obstacle aux

trous dans la bande de valence.

La structure NTT et celle de référence 82387 ne présentent aucun obstacle pour les trous.
Cependant, cette derniere ne possede pas de barriere en bande de conduction pour empécher

les électrons de s échapper vers la contact base.

Avec, alafois, un blocage efficace des éectrons et un passage facile des trous, les structures

82348 et 82448 devraient offrir de bonnes performances en fréquence.
» Absorptionde lalumiere : Sensibilité

L’ absorption de la lumiere dépend essentiellement des caractéristiques des couches de base.
Pour les structures UTC_TBdH de méme épaisseur de base (BH 100 nm +BG 50 nm), la
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structure 82487 devrait présenter la meilleure sensibilité en raison d’un dopage plus faible
(1.10"° cm®) (§ 2.3.2.1).

La structure 82523 devrait donner une meilleure sensibilité que la structure de référence
82387. En effet, ces deux structures sont identiques jusgu’'a la base graduelle, avec une
extension d’'une base homogene mais désaccordée pour la plague 82523, qui devrait en
principe augmenter la sensibilité. Cependant, si I'gjout de contrainte de cette couche a la
structure totale s avere étre trés important, la sensibilité sera pénalisée et nous n’ observerons

pas une amélioration en sensibilité.

Nous alons confirmer ou infirmer ces hypotheses en observant les résultats expérimentatix

sur ces différentes plaques.
25 Mesureset résultats

Les caractérisations des plagues sont divisées en deux parties: caractérisation éectrique
(statique) et caractérisation opto-électrique (statique et dynamique). La premiére partie
s effectue sur des motifs de type rectangulaire et de grande surface. La seconde partie
concerne les mesures sur les mémes plagues avec des motifs de photodiode, présentant
différentes tailles de la fenétre optique.

2.5.1 Motifsdes photodiodes
25.1.1 Motifstest

Les plagues UTC TBdH sont donc d'abord testées avec un jeu de masgues utilisé pour
réaliser les TBdH en structure « JUMBO ». Ces motifs, que nous alons appeler « motifs
tests », servent a I’origine a mesurer les capacités de jonctions du transistor. Ils comportent
trois contacts : base, collecteur et un troisieme contact, appelé contact intermédiaire fig.
2.37). Celui-ci permet d' accéder a la base homogene afin de caractériser la jonction base-

collecteur sans que |’ effet de la barriere de diffusion intervienne.
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—

Contact 50 nm
I (o o o
Barriere 20 nm

Base H : Ing 44Gag 56As 100 nm

Vbc ——_

Base G : Iy 535 044808470 0.56~S 50 NM
. Contact Contact Contact

Collecteur Base Intermédiaire

Espaceur : InGaAs 20 nm

Quaternaire 1 - InGaAsP 20 nm

Collecteur : InP 150 nm

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

Sous-Collecteurs 1 et 2 :
InGaAs 200 nm + InP 300 nm

a) coupe transversale b) vue par dessus
Fig. 2.37 : Motif test avec le contact intermédiaire

Le motif test permet d obtenir les caractéristiques éectriques telles que les courbes 1(V) de la
jonction base-collecteur (avec ou sans barriére), les courants de fuite et la tension de claquage.
Par alleurs, certains d’entre eux n’ont pas de contact intermédiaire, ce qui laisse place a une
grande fenétre optique permettant des mesures de sensibilité avec une illumination par fibre
optique. Cependant, en raison de la grande dimension de la jonction base-collecteur (Sbc =
235x190 um?), ce type de motif ne permet pas de mesurer la bande passante de la photodiode

a cause du produit RC tres élevé (Eg. 2.19).

Gréce ala smplicité et a la rapidité dans la réalisation technologique, le motif test est utilise
afin de dépister les premiéres caractéristiques des plagues avant de passer au motif de
photodiode plus complexe a réaliser. Les photodiodes réalisés avec ce motif seront appelées
« utctest ».

2.5.1.2 Moatifs photodiode

En plus des caractéristiques 1(V) et de sensihilité, ces motifs d’ une photodiode classique
octogonae permettent également d’ obtenir la bande passante. En effet, la surface de la
jonction base-collecteur (Sbc), définie par le diameétre extérieur, est beaucoup plus faible que
celle des motifs test, suivant en fait lataille de la fenétre optique (Sfo) définie par le diamétre

intérieur de I’ anneau « contact base » (Fig. 2.38).
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Contact
S50nm -

vyy

Contact
S50 nm

1CIT ﬂ]ll 11014 TITIT
Barriere de Diffusion 20 nm

Vbc—

Base H : Iny,,Ga; 5¢As 100 nm

Base G : I 535044820 470 056AS 50 NM

Espaceur : InGaAs 20 nm

Quaternaire 2 : InGaAsP 20 nm

Quaterpaire 1 :InGaAsP 20 nm

Collecteur : InP 150 nm

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

-

Sous-Collecteurs 1 et 2 :
InGaAs 200 nm + InP 300 nm

a) coupe transversale

b) vue par dessus

Fig. 2.38 : Motif photodiode

Ces motifs correspondent a un jeu de masques disponible au laboratoire. Dans ce jeu de

masques se trouvent des photodiodes de plusieurs diamétres : 80, 40, 30 et 20 um. Malgré
cette variété, la plus petite des photodiodes (20 um de diametre) reste grande (Cbc ~ 175 fF)

par rapport a celle de NTT par exemple (5 um de diamétre, Cbc ~ 10 fF). Si la capacité de la

photodiode est trop grande, le temps de charge (ou produit RC) sera élevé ce qui diminuera

considérablement la bande passante de la photodiode (8 2.2.2.1).

nom Diamétre (um) Sbc (um?) Chbc (fF) Sfo (um?)
utc80 80 5302 2815 2598
utc40 40 1325 703 649
utc30 30 746 396 365
utc20 20 331 175 162
pd10 26 560 297 331
pd7 20 331 175 162
utc_ntt 5 ~20 ~10 ~20

Tab. 2.17 : Paramétres géométriques et capacités Cbc des différents motifs photodiodes
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Le tableau2.17 indique les caractéristiques géométriques ains que les capacités base-
collecteur calculées (Eq. 2.20) pour les différents motifs utilisés dans les mesures opto-

électriques.

Les pd10 et pd7 sont les motifs utilisés pour les photodiodes de la plaque de référence
(82387). Leur but est de comparer les résultats avec les motifs utc30 et utc20 a cause de
I’ égquivalence en surface optique. Ces deux types de motif sont |égérement différents car ils ne
proviennent pas d'un méme jeu de masques. Mais ceci n'affecte en rien nos résultats car le

principal souci est lataille du dispositif.
2.5.2 Caractérisation électrique (sur le motif test)

En polarisant |a photodiode entre le contact base et le contact collecteur, nous pouvons tracer

les courbes caractéristiques du courant mesuré Ic (ou Ib) en fonction de la tension Vbc.

007
0,08 4
0,05 A Mesure ayec  ——™

|
004 1 / barriéra
003 A
-/,

W a = atnl
==

-5 -4 -3 -1 1,0E-05 §
-2 0E-05 4
-3, 0E-05 -
-4 0E-05 -
-5, 0E-05 -

IMEsUre sans barriére

LY
1A

Bl —— Mesure sans

mesure avec harrigre oo ] /{‘/ P e -5,0E-05 1
\ : i ; —_— ; , 7 0E-05
5 -4 -3 -2 -1 g @ 1 2 -8,0E-05 -
Vhe (V) Vhe (V)
a) en direct b) eninverse

Fig. 2.39 : Caractéristiques (V) de la structure UTC 82348 avec le motif test

On retrouve bien les caractéristiques classiques d’ une photodiode (Fig. 2.39a). La polarisation
en direct montre qu'il y a une présence de la barriere. En effet, le courant collecté est plus
faible dans le cas ou il existe une barriére de diffusion que le cas contraire, ala méme tension
Vbc.

En revanche, les caractéristiques en polarisation inverse sont quas identiques dans les deux
cas (Fig. 2.39b). Nous pouvons également déduire la densité du courant de fuite (ou courant
d obscurité), Jfuite ~ 10° A/um? aVbc = -3 V.

De plus, nous avons mesuré latension de claguage (BV cbo) de lajonction base-collecteur. On
trouve BVcbo = 6,5V, qui est lavaleur nominale pour un collecteur de 150 nm (Fig. 2.40).
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Fig. 2.40 : Claguage de la jonction base-collecteur de la structure UTC 82348

Remarquons que ces résultats sont des caractéristiques statiques de la photodiode. Nous
n'avons pas pu les caractériser en dynamique (mesure des parametres S) car nous ne
disposons pas de motifs adaptés, tels que les motif court-circuit et circuit-ouvert, afin

d’ effectuer correctement les mesures.

Par ailleurs, nous avons mesuré la sensibilité des structures 82348 et 82403 sur ce motif test,

dont on verra les résultats dans le paragraphe suivant.
2.5.3 Caractérisation opto-électrique — Mesures statiques

La premiere partie des mesures sous illumination concerne les mesures statiques, ¢’ est-a-dire

avec une lumiére incidente continue.
2.5.3.1 Banc de mesure de la sensihilité

Le banc de mesure Fig. 2.41) comprend un plateau de mesure sous pointes automatique
KarlSuss, un laser continu SLP120, un amplificateur optique Pirelli, un atténuateur linéaire
JDS, une fibre optiqgue monomode et lentillée de Cascade Microtech, un multimétre OLM 30

et un module de polarisation HP4142B piloté par un ordinateur.
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Amplificateur .| Multimétre
Optique OLM30

Laser SLP120 Atténuateur ou
1,55 um a 0 dBm JDS

A 4

ordinateur

Traitement des données
""" | (courant, tension) par

A

| Module d’alimentation |< -----------

Fig. 2.41 : Banc de mesure de la sensibilité statique

Le laser continu émet une lumiére a la longueur d’ onde de 1,55 um avec une puissance de 0
dBm. Cette lumiére est envoyée dans un amplificateur optique réglé au maximum de gain. Ce
réglage a pour but de se placer dans la zone de saturation de I’amplificateur permettant un bon
fonctionnement. La variation de la puissance optique se fait a travers |’ atténuateur qui atténue
de facon tres linéaire la lumiére précédemment amplifiée. Le faisceau optique a la puissance
réglable est finalement envoyé par une fibre optique sur la photodiode. Celle-ci est polarisée
éectriqguement a I’aide d'un module d aimentation commandé par ordinateur. Le courant

collecté est recueilli sous forme de données sur le méme ordinateur.

Afin d’ obtenir des mesures correctes, il est nécessaire d’ étalonner |’ atténuateur avant de
commencer les mesures. Il sagit de mesurer la puissance de sortie du laser sortant de
I’ atténuateur par un multimetre. En fonction du réglage de I'atténuateur, nous pouvons

retrouver la puissance correspondant, lue sur OLM30.
2.5.3.2 Résultats de mesures
» Sensihilité

Les résultats des mesures de sensibilité sont présentés sous forme d'une variation du
photocourant éectrique mesuré, appelé Iph, en fonction de la puissance optique envoyée,
Popt. Lasensihilité S, définie par le rapport entre ces deux valeurs (Eq. 2.27), est déduite de la

pente de ces droites.

La figure 2.42 présente les résultats de mesures de sensibilité pour la plaque 82487. Nous
constatons que, sur une méme plague, la sensibilité reste a peu prés constante quelle que soit

la taille de la fenétre optique (ou le diametre de la photodiode). Ceci est normal car la fibre
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optique présente en son point focal une tache de 5 um de diametre, qui est beaucoup plus petit
gue celui de la fenétre optique (> 20 um). La lumiére envoyée, a travers la lentille, est donc
intégralement détectée par la photodiode. Pour utc80, la sensibilité est |égerement supérieure
aux autres. La surface particulierement grande est probablement la cause, car elle capte mieux
la lumiére ambiante. Il peut auss exister un effet lié au guidage imparfait dans la fibre

(lumiere parasite dans la gaine).

1
0,9
0,8

_or 487utc80
< 0,6 2

.
£ 05 i 2 A487utc40
S04 487utc30

03 i & ® 487utc20
0,2 fi
0,1
o+—+—rt+tt++++—t+++—+—+++—+++
0 5 10 15 20
Popt (mW)

(2
(2]
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Fig. 2.42 : Sensibilité des différentes plaques UTC pour différents diametres

Examinons maintenant la sensibilité des différentes plagues, pour une méme surface de
fenétre optique. La figure 2.43 montre ces résultats. Cette fois nous constatons que les plaques

82387 et 82487 donnent les sensibilités les plus élevées, aors que celles des autres plagues

......

08
07
0.6 s ¢ #387pd10
< 05 ] 487utc30
E, 0.4 s ® . ¢ A 448utc30
503 . ® ¢ L e : « ¢ ® 5230tc30
0.2 2%, a b e ¢ # 403utc30
ot
01 a8t !
0 ——t—t —————
0 5 10 15
Popt (mW)

Fig. 2.43: Sensibilité des différentes plaques UTC pour une photodiode de 30 um de
diamétre
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Les valeurs de sensibilité mesurées pour chague élément de chague plaque sont présentées
dans le tableau2.18. |1l faut noter que nos plagues ne disposent pas de couche antireflet, la

sensibilité mesurée comprend donc une perte par réflexion estimée a R = 30%.

Sensibilité (A/W)

Plague Remarques

utctest utc80 | utc30 ou pd10| utc20 ou pd7
82348 | 0,032 - - - BR InGaAs (Eg =1,17 eV)
82403 | 0,038 0,027 0,025 0,024 BR InGaAs (Eg =1 eV)
82448 - 0,033 0,030 0,029 BR InP dopé Mg 3.10'8
82487 - 0,050 0,045 0,044 Dopage base 1.10'° cm®
82523 - 0,031 0,028 0,027 BG+BH = 100+50 nm
82387 - - 0,043 0,040 BG = 50 nm, référence

Tab. 2.18 : Sensibilité mesurée des différentes plaques UTC_TBDH pour différents diamétres

D’ apres ces valeurs, on voit que pour les é éments de tres grande surface (utctest ou utc80), la
sensibilité est plus élevée que pour les petites surfaces, pour |es raisons évoquées auparavant.

En pratique, nous allons analyser les résultats des €l éments de petite surface (utc30 ou utc20).

Afin de comparer le résultat entre les plagues, nous alons examiner la sensibilité d'un méme
élément, par exemple la colonne utc30 (pour UTC TBdH) ou pd10 (pour la plague de
référence 82387). Nous pouvons dire que les plagues 82523, 82448 et 82403 ont une
sensibilité a peu prés équivaente S ~ 0,03 A/W. La différence vient des conditions et de la
précision des mesures. Leur point commun est |’ épaisseur (150 nm, BH+BG) et le dopage des
bases (3.10™° cm®). Les barriéres de types différents ne semblent pas avoir d'influence sur la

sensibilité.

La plague 82487 donne la sensihilité la plus élevée parmi toutes les plagues réalisées. La
seule caractéristique distincte est un dopage de bases moins fort (1.10*° cm®). Ce résultat
confirme le réle du dopage a I’égard de I’ efficacité d’ absorption discutée au paragraphe 8
2321

Cependart, le résultat de la plaque 82387 est assez significatif par rapport ala plaque 82523.
En effet, celle-ci a une sensibilité (S ~ 0,03 A/W) plus faible que celle de la plaque 82387 (S

~ 0,04 A/W), aors gu’elle comporte les mémes couches du TBdH avec en plus une base
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homogene de 100 nm (cf. Tab. 2.15). Précédemment, au paragraphe 8 2.4.1, nous avons
conclu d'aprés les analyses par rayon X et photoluminescence, que |’ épaisseur de cette couche
contrainte (100 nm) ne dépassait pas la limite d épaisseur critique avant relaxation. Alors,
pour interpréter cette perte en sensibilité nous devons considérer que, malgré |’ absence de
relaxation, la contrainte présente dans la structure produit une dégradation au point de vue
électrique.

Pour cela, nous allons nous appuyer sur les travaux de Mba [Mba 99] faits sur le TBdH. La
figure 2.44 montre I’ évolution du gain en courant du transistor en fonction de la variation en
Indium DIn, d’une extrémité a |’ autre de la base graduelle. Ce gain augmente progressivement
avec DIn et atteint un maximum (~50) pour DIn = 0,1. Puis, on observe une dégradation
rapide et pour DIn = 0,2, le gain vaut 10. Ces résultats ont été interprétés de la facon suivante
: lavariation en In génére un champ électrique d entrainement dans la base, qui augmente au
fur et @ mesure que DIn augmente. Ce champ est a I’ origine de I’augmentation du gain en
courant du transistor jusgu'a DIn = 0,1. Or, le fait que ce gain diminue progressivement a
partir d’une variation en In supérieure a 0,1, indique gque lorsgue la contrainte devient trop
importante (DIn > 0,1), la durée de vie des électrons diminue considérablement, résultant en
une baisse du courant collecté. Les TBdH et UTC_TBdH fabriqués au laboratoire ort une
base graduelle avec DIn = ~ 0,1 et 50 nm d’ épaisseur, ce qui correspond au gain maximum en

courant déterminé expérimentalement.
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Fig. 2.44 : Gain éectrique du TBdH en fonction de la variation en composition de la base
graduelle [Mba_99]
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En utilisant ces résultats, nous avons essayé de faire une estimation de |’ épai sseur maximum
de la base homogene, qu'il est permis d'gouter a la base graduelle sans produire une
dégradation trop importante de la durée de vie des électrons. Si I’on considére que la surface
X, définie dans la figure 2.45a, représente la contrainte totale d’ une base graduelle d’ épaisseur
60 nm avec une variation en In de 0,2 (correspondant a un gain en courant de 10), on peut
déterminer quelle épaisseur de base homogéne contrainte il est permis d’ gjouter a une base
graduelle de variation 0,1 pour que la contrainte totale de BG+BH reste égal a X = Y + Z.
Suivant la représentation en Fig. 2.45b, on estime que cette épaisseur critique devrait étre de
I’ ordre de 30 nm. Bien que la courbe montrée en Fig. 2.44 correspond a une base graduelle de
55-58 nm (au lieu de 50 nm) et au dopage > 4.10"° cmi® (au lieu de 3.10%° cm®), dle nous
indique clairement que I’épaisseur critique avant forte dégradation de la durée de vie des
électrons est inférieure a I’ épaisseur critique avant relaxation déduite en 8§ 2.4.1. Ceci peut

expliquer la faible sensibilité (faible photocourant collecté) mesurée sur la plague 82523.

E : BG L C | BH | BG e

: | i i i
02! ! P i
| : i
i 0af | a
1IN .
> >l
¢ 60nm | | Wy | 60nm |

In0,33 In0,53 In0,44 In0,44 In0,53

a) BG 60 nmx 0,2 de variation b) (BG 60 nm+ BH 30 nm) x 0,1 de variation

Fig. 2.45 : Contrainte totale de la base graduelle 60 nm avec DIin = 0,2 et de la base

composite BG 60 nm+ BH 30 nm, avec Din= 0,1

On peut en déduire que I'épaisseur maximale tolérable pour la couche d absorption a

contrainte constante est Wy = 30 nm.
» Saturation

Pour cette caractérisation, il est nécessaire d envoyer une lumiére a forte puissance optique.
Or, I'amplificateur optique dont nous avons disposé ne nous permet pas d obtenir une
puissance au dela de 18 mW. A cette puissance, nous N’ avons pas pu observer la saturation de
la photodiode UTC_TBdH.
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Cependant, nous pouvons, en principe, estimer la densité de courant de saturation (Jmax) de
I"UTC_TBdH en multipliant par ~3 celle de la photodiode PIN ayant les caractéristiques des
couches comparables (Eq. 2.25). Bien que nous n’ayons pas eu acces a cette donnée, le
résultat obtenu avec I’'UTC_TBdH a démontré la possibilité d’ utiliser ce type de photodiode a

forte puissence optique, du moins jusqu’a 18 mW en |’ absence de saturation.
2.5.4 Caractérisation opto-électrique — Mesures dynamiques

Il s'agit des mesures de sensibilité en fonction de la fréguence. Le laser utilisé est modulé en

amplitude dans la gamme de fréquence de 130 MHz & 20 GHz.
2.5.4.1 Banc de mesure de la photoréponse et de la bande passante

L e banc de caractérisation en dynamique ressemble a celui utilisé en statique. La différence se
situe au niveau de laser et de I’ acquisition des données. En effet, |e faisceau laser passe par un
analyseur de réseaux optique/électrique HP8703A, qui dispose a la fois d’un modulateur de
type Mach-Zehnder et d’un analyseur du signal (Fig. 2.46).

o Multimétre
OLM30
Source laser .| Analyseur de ou
externe 1,55 pm réseau HP8703A
A
P
Calibration : Acquisition
Ly
Traitement des données e e
(courant, tension) par A
ordinateur
‘----------------------->| Module d'alimentation |

Fig. 2.46 : Banc de mesure de la photoréponse et la bande passante

Le laser 41,55 um de longueur d onde est focalisé, aprés modulation de son intensité, sur la
fenétre optique de la photodiode gréce a la fibre optique. L’ analyseur de réseaux affiche le
résultat en terme de sensibilité en fonction de la fréquence. Ces données sont transmises a un
ordinateur équipé d'un programme d'acquisition de données (Labview). Ce programme
permet également d’ effectuer une calibration de I’ appareil HP8703A. Le multimetre OLM30

sert amesurer la puissance optique (continue) de sortie de I’ apparell.

76



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

25.4.2 Résultats de mesures

La photoréponse des différents éléments de la plague 82523 est présentée sur la figure 2.47a.
Il est évident que I’ @dément de plus grande surface base-collecteur donne une bande passante
plus faible que I’éément de plus petite surface. Ceci résulte de la capacité Cbc qui est

proportionnelle & la surface Sbc.
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Fig. 2.47 : Photoréponse de la photodiode UTC 82523 a différents diamétres et capacités Chc

correspondantes

En polarisant la photodiode en inverse, la zone de charge d espace augmente, ce qui diminue
la capacité (Eq. 2.20). Lorsque le collecteur est complétement déplété, la capacité atteint sa
valeur minimale et devient constante quelque soit la tension appliquée (Fig. 2.47b).

La bande passante ains que la capacité base-collecteur, mesurées a Vbc = -3 V, sont

indiquées dans le tableau2.19 :

nom BP mesurée (GHz) | Chc mesurée (fF) | Chbc calculée (fF)
utc80 1,5 2998 2815
utc40 6 704 703
utc30 11 363 396
utc20 3 20 175 175

Tab. 2.19 : Bande passante et capacité Cbc de la photodiode UTC 82523 a
différents diametres
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D’ aprés ce tableau, on voit bien que la bande passante augmente lorsgue la capacité diminue
(avec la surface). Remarguons également que les valeurs mesurées et calculées de Chc sont
tres proches, ce qui revient a dire que I’ épaisseur du collecteur obtenue lors de la réalisation
technologique est tres proche de la valeur nominale visée. Par ailleurs, il faut noter que nous
n’avons pas pu mesurer la bande passante exacte de |’ élément utc20 car celle-ci dépasse 20
GHz qui est lalimite de I’ appareil HP8703A.

Par ailleurs, nous avons mesuré la photoréponse des différentes plagues pour un élément de

méme surface, utc40 par exemple (Fig. 2.48).
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Fig. 2.48 : Photoréponse des photodiodes UTC de différentes plaques pour un diamétre de
40 pm

Nous avons constaté une légere différence de bande passante entre les plaques. Les valeurs
mesurées seront données dans le prochain paragraphe. Comme nous I'avons mentionné
auparavant, les motifs dont nous disposons ont une surface Sbc tres grande si bien que le
temps de charge domine largement le temps de transit des éectrons. De ce fait, nous ne
pouvons pas observer a priori |'effet de la barriere de diffusion sur la performance en
fréguence de la photodiode. Par conséquent, la bande passante ne dépend que du produit RC
de la photodiode. Toutefois, et puisque le diamétre de la photodiode est le méme pour tous les
éléments mesurés, donc la méme Chbc, la différence constatée vient sans doute de la résistance
série de la photodiode (Eq. 2.19), qui dépend en partie de la barriére que voient les trous en
bandes de valence (Tab. 2.15).

La figure 2.49 montre, a titre comparatif, la sensibilité mesurée en fonction de la fréquence
pour la plague 82523 et celle de référence 82387. La sensihilité de celle-ci est supérieure a la
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plagque 82523, ce qui confirme le résultat de la sensibilité mesurée précédemment. Quant a la

bande passante, elle reste a peu pres identique pour une méme surface de photodiode.

-40
-50

L

vt

-60
-70
-80
-90

Responsivité (u.a.)

-100

-

387pd10
523utc30

-110 ¥
1,0E+08

1,0E+09
Fréquence (Hz)

1,0E+10

1,0E+11

Responsivité (u.a.)

-60 J

-100

387pd7
523utc20

-110 ¥
1,0E+08

1,0E+09

1,0E+10

Fréquence (Hz)

1,0E+11

a) pd10 et utc30

b) pd7 et utc30

Fig. 2.49 : Photoréponse des photodiodes 82387 et UTC 82523 a différents diamétres

2.5.5 Synthése desrésultats

2.5.5.1 Bilan des performances

Sensihilité (A/W) Bande passante (GHz)
Plaque Utctest utcso ut;,gcl) (;)u ut(;)ZdO7 ou | ted0 utgg(i) (;)u utcpZdO7 ou
82348 0,09 - - - - - -
82403 0,11 0,08 0,07 0,07 6 11 320
82448 - 0,09 0,09 0,08 8 14 3 20
82487 - 0,14 0,13 0,13 4 8 320
82523 - 0,09 0,08 0,08 6 11 3 20
82387 - - 0,12 0,11 - 11 320

Tab. 2.20 : Bilan des performances extrapol ées des différentes plaques UTC _TBDH

Ce tableau récapitule la sensibilité et la bande passante mesurées pour toutes les plagues

UTC TBdH. La senshilité est cette fois-ci corrigée compte tenu des pertes de couplage de

30%. De plus, elle est multipliée par deux afin d’ étre comparée avec le résultat de NTT (Tab.
2.6). En effet, les photodiodes UTC NTT disposent d’une couche anti-reflet et elles sont

illuminées par le bas de la structure, en ayant ainsi un contact base couvrant toute la surface
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decelle-ci. Il enrésulte un aler-retour de lalumiére, équivalent a deux fois plus d absorption

(en supposant une réflexion parfaite sur la métallisation).
» Sensibilité

D’ apres I’ analyse des résultats de sensibilité du paragraphe précédent, nous pouvons conclure
que la structure (82487) avec un dopage de base de 1.10'° cm® donne une meilleure

sensibilité. Ceci grace ala mobilité et ala durée de vie des électrons qui sont plus élevées.

Par ailleurs, I’extension de la base homogene, en désaccord de maille, fortement dopée et
d une grande épaisseur, nuit a la sensibilité a cause de la contrainte créée par cette couche.
Cette contrainte diminue la durée de vie des électrons, et donc le courant collecté. Ce
phénomene est également constaté dans un TBdH dont le gain du courant est fortement

diminué lorsgue la contrainte présente dans la structure devient trop importante.

Afin daméiorer la senshilité de UTC TBdH tout en gardant la compatibilité avec la

structure TBdH, nous proposons les solutions suivantes :

- Diminuer le dopage de la base homogéne & 5.10'® cm® par exemple. Ceci génére une
«marche » entre cette base et la base graduelle de DEc = 55 meV, ce qui peut
pénaliser la bande passante de la photodiode. Cependant, il est possible de réaliser une
gradualité en dopage pour permettre une transition progressive de cette marche. Cette

solution présente donc un compromis a réaliser entre sensibilité et bande passante.

- Une reprise d'épitaxie au niveau de I'espaceur. Bien que cette solution puisse
perturber I'interface ou il existe un fort champ éectrique, elle permet de choisir les
caractéristiques de la couche d'absorption de facon indépendante de la structure
TBdH. Par exemple, nous pouvons rédiser une base homogene accordée d'une
€paisseur supérieure a 50 nm (200 nm par exemple) avec un faible dopage, ou alors
une base graduelle faiblement dopée et plus épaisse, mais avec moins de contrainte
gue dans TBdH. De plus, |’ épaisseur de la couche d’ espaceur peut étre diminuée afin

de conserver le bénéfice de |a vitesse des électrons.

Cependant, cette solution reste plus délicate a maitriser du fait de la qualité requise a

I"interface de reprise, soumis au champ électrique.
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Pour la saturation, il nous reste a trouver des équipements adaptés pour confirmer I’ avantage

en utilisation a forte puissance de la photodiode UTC_TBdH.
» Bande passante

Les bandes passantes mesurées sont résultats du temps de charge di a la capacité base-
collecteur a cause des motifs de grande surface. Par conséquent, ces motifs ne sont pas

adaptés a ce type de mesure pour déterminer le temps de transit de |la structure.

De plus, pour notre application de 40 ou 43 Ghit/s, il est nécessaire de réaliser une photodiode
UTC TBdH de petite surface pour permettre d’ atteindre cette fréquence de coupure. Nous
avons donc fait une estimation afin de déterminer le diamétre maximum de la photodiode
pour obtenir la bande passante de 3 40 GHz. Ainsi, nous avons tracé le temps de transit total
(tf +tcc) a partir de la bande passante mesurée du tableau 2.19 (Eq. 2.18) en fonction de la

capacité base-collecteur (Fig. 2.50).
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Fig. 2.50 : Estimation du temps de transit pour |les photodiodes UTC_TBdH de petite surface
base-collecteur

Aprés I’ extrapolation de cette droite, nous avons déduit la capacité base-collecteur de ~40 fF,
ce qui correspond au temps de transit total de ~4 ps pour obtenir la bande passante de ~40
GHz. Cette valeur de la capacité permet ensuite de déterminer la surface correspondant donc

le diamétre nécessaire du dispositif. Ce résultat est également reporté dans le tableau 2.21.

81



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

BP (GH2) ttota (ps) Chbc (fF) Sbc (um?) Diameétre (um)
~20 ~8 175 (mesurée) 331 20
~40 ~4 ~40 ~80 10
~80 ~2 ~10 ~20 5
~100 ~1,5 (= tf) 0 0 0

Tab. 2.21 : Estimation du diamétre de la photodiode pour obtenir une bande passante

nécessaire

De plus, nous avons estimé le temps de transit de la structure (t f) de ~1,5 ps en |’ absence du

temps de charge (tcc = 0). Ce calcul montre que cette structure UTC_TBdH (plaque 82523)
permet d'atteindre une bande passante théorique de 100 GHz tout en conservant la
compatibilité avec le TBdH. Il faut toutefois signaler que ce calcul reste une premiere
approximation car ce temps de transit t f a été déduit en considérant que I’ absorption optique a

lieu sur toute |’ épaisseur de la base, ce qui n’est pas forcément le cas en réalite.

Par ailleurs, la structure UTC_TBdH avec la barriére de diffusion en InP avec un fort dopage

ne doit, a priori, pas géner le déplacement pour les trous et doit étre assez efficace pour le
blocage des électrons.

2.5.5.2 Comparaison avec la photodiode UTC_NTT

Nous avons présenté quelques résultats de I'UTC _NTT dans le tableau 2.6. Pour une
épaisseur de la couche d absorption Wa = 140 nm, qui est la plus proche de notre cas Wa =
150 nm (sans compter |’ espaceur), lasensibilité S (NTT) = 0,16 A/W. Si I’on compare avec le
résultat de UTC_TBdH, la sensibilité de celle-ci est de 0,13 et 0,08 A/W pour une base dopée
1.10% et 3.10™° cm® respectivement. Il faut insister sur le fait que le dopage de la base de la
structure UTC_NTT est de 1.10'® cmi®, d’oli une sensibilité naturellement plus éevée. En
conséquence, nous pouvons facilement obtenir une telle sensbilité, voire plus, avec la

structure UTC_TBdH en gjustant mieux le dopage ou I’ épaisseur de la base.

En ce qui concerne la bande passante de I'UTC_NTT, une fréquence supérieure a 300 GHz
peut étre obtenue en diminuant |’ épaisseur de la couche d absorption et aussi la surface de la
photodiode (Tab. 2.6). Dans notre cas, nous avons estimé la bande passante théorique pour la
photodiode UTC _TBdH de méme surface base-collecteur (5 um de diamétre) (Tab. 2.21). Le
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résultat montre une fréguence de coupure de 80 GHz par rapport a 152 GHz mesurée dans le
cas de NTT. Cette différence vient de la mobilité plus faible due au fort dopage de la base de
["UTC_TBdH (Tab. 2.8).

Il est possible d’ augmenter |a bande passante de la photodiode UTC. Pour cela, il faut réduire
I’é&paisseur et la surface de la zone d'absorption. Or, cette réduction d épaisseur diminue la
sensibilité de la photodiode. Afin de conserver a la fois la rapidité en photoréponse et la
sensibilité élevée, il existe plusieurs méthodes telles que I’ éclairage btérale des structures
UTC via un guide d’onde [Ohn_00] [Mur_98] [Ach_04] ou encore I’ utilisation d une face
réfractante [Fuk_99] [Ito_00b]. Cependant, ces approches ne sont pas compatibles avec une

intégration monolithique avec le TBdH. Pour cela, il faut rester avec un éclairage vertical.

Emploi de la structure UTC _TBdH en tant que phototransistor peut étre une solution
aternative trés prometteuse. En effet, avec un effet de gain en injectant un courant de base, le
courant collecté sera amplifié permettant ains d’ obtenir une puissance éectrique de sortie
plus éevée avec une méme puissance optique envoyée. Cette solution fait I’ objet d’ une étude

plus poussée et est en cours d' expérimentation dans notre laboratoire.
2.6 Conclusionsdu chapitre

L’ objectif de ce travail a été d étudier d’une maniére approfondie le degré de compatibilité
d une structure UTC avec la structure TBdH développé au laboratoire, dans le but de réussir
une intégration monolithique du photodétecteur avec les circuits de décisions réalisés a base
de TBdH.

Nous avons d’ abord analyse les propriétés principales de la photodiode UTC, notamment le
transport d0 uniguement aux éectrons et ses conséquences sur le temps de transit, tres faible,

et sur le courant de saturation, trés élevée, que I’ on peut obtenir.

Ensuite, nous avons fabriqué des structures UTC en utilisant le collecteur composite et la base
graduelle du TBdH. Plusieurs structures UTC_TBdH ont été réalisées. A partir des analyses
approfondies de ces structures, nous avons pu déduire I'impact des différentes couches de
base et de barriére de diffusion sur la sensibilité. En plus du fort dopage en carbone, la
contrainte créée par la base composite est responsable de la faible sensibilité mesurée. Pour
remédier a ce probleme, diverses solutions ont été proposees. Il s agit soit d’améliorer la

structure elle-méme afin d’augmenter la sensibilité au détriment de la bande passante, soit
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d utiliser d’autres méthodes d’ éclairage ou encore des moyens pour amplifier le courant de

sortie du dispositif.

En ce qui concerne la rapidité, les structures réalisées présentent un potentiel pour atteindre
une bande passante estimée a 80 GHz. Malgré la limitation en fréquence due au fort dopage
de la base, ces photodiodes présentent une bande passante suffisamment élevée pour une
photodétection dans le domaine d’ application de 3 40 Ghit/s, tout en restant compatible avec
latechnologie TBdH.

Dans tous les cas de figure, nous avons analyse et réalisé des structures UTC_TBdH pour une
illumination verticale au plan de couches, condition nécessaire pour aboutir a une intégration
monolithique avec le transistor. Cette approche est prometteuse pour |’ application visée, bien
gue dans le cadre de ce travail, nous ayons seulement fait les premiers pas pour atteindre cet

objectif.

84



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

Référ ences

[Ach_04]

[Ale_95]

[Ben 0Q]

[Ben_96]

[Ben 95]

[Bre 87]

[Bre 83]

[Coh_96]

[Cos 89

[Dav_96]

[Den_90]

[Fuk_99]

[Ghi_83]

M. Achouche, V. Magnin, J. Harari, F. Lelarge, E. Derouin, C. Jany, D. Carpentier, F.
Blache, D. Decoster, “High Performance Evanescent Edge Coupled Waveguide
Unitraveling-Carrier Photodiodes for > 40-Gb/s Optica Receivers’, IEEE Photonics
Technology Letters, vol.16, no.2, pp.584-586, 2004.

F. Alexandre, JL. Benchimol, P. Launay, J. Dangla, C. Dubon-Chevallier, “Modern
epitaxia techniques for HBT structures’, Solid-State Electronics, vol.38, no.9, pp.1667-
1674, 1995.

J.L. Benchimol, J. Mba, B. Sermage, M. Riet, S; Blayac, P. Berdaguer, A.M. Duchenois,
P. André, J. Thuret, C. Gonzalez, A. Konczykowska, “Investigation of carbon-doped base
materials grown by CBE for Al-free InP HBTS’, Journa of Cristal Growth, no.209,
pp.476-480, 2000.

J.L. Benchimol, F. Alexandre, B. Lamare, P. Legay, “Benefits of chemical beam epitaxy
for micro and optoelectronic applications’, Prog. Cristal Growth and Charact., vol.3,
pp.473-495, 1996.

JL. Benchimol, F. Alexandre, “L’épitaxie par jets chimiques’, L’écho des recherches,
no.160, pp.39-48, 2e trimestre 1995.

K. Brennan, “Theory of the steady-state hole drift velocity in InGaAs’, Applied Physics
Letters, vol.51, no.13, pp.995-997, 1987.

K. Brennan, K. Hess, “Transient electronic transport in InP under the condition of high-
energy electron injection”, IEEE Transaction on Electron Devices, vol.ED-30, no.12,
pp.1750-1753, 1983.

G.M. Cohen, JL. Benchimol, G. Le Roux, P. Legay, J. Saprie, “p- and ntype carbon
doping of InGaysAs,P..y aloys lattice matched to InP’, Applied Physics Letters, vol.68,
no.26, pp.3793-3795, 1996.

J. Costa, A. Peczalski, “Monte carlo studies of electronic transport in compensated InP”,
Journal of Applied Physics, vol.66, no.2, pp.674-678, 1989.

G.A. Davis, R.E. Weiss, R.A. LaRue, K.J. Williams, R.D. Esman, “A 920-1650-nm high-
current photodetector”, |IEEE Photonics Technology Letters, vol.8, no.10, pp.1373-1375,
1996.

M. Dentan, B. c& Cremoux, “Numerica simulation of the nonlinear response of a pi-n
photodiode under high illumination”, Journal of Lightwave Technology, vol.8, no.8,
pp.1137-1144, 1990.

H. Fukano, Y. Muramoto, K. Takahata, Y. Matsuoka, “High efficiency edge-illuminated
uni-travelling-carrier-structure refracting-facet photodiode”’, Electronics Letters, vol.35,
no.19, pp.1664-1665, 1999.

A. Ghis, E. Congtant, B. Boittiaux, “Ballistic and overshoot eectron transport in bulk
semiconductors and in submicronic devices’, Journal of Applied Physics, vol.54, no.l,
pp.214-221, 1983.

85



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

[Har_93]

[Hen 84]

[Her_76]

[Hes 81]

[Hil_87]

[Kan 93]

[Kro_57]

[Kur_95]

[Kur_92]

[Ish_00]

[Ish_99]

[Ish_97]

[Ish_97h]

[Ito_00]

[Ito_00b]

[lto_99]

E.S. Harmon, M.L. Loveoy, M.R. Mélloch, M.S. Lundstrom, “Minority-carrier mobility
enhancement in p'InGaAs lattice matched to inP’, Applied Physics Letters, vol.63, no.5,
pp.636-638, 1993.

C.H. Henry, R.A. Logan, F.R. Merritt, C.G. Bethea, “Radiative and nonradiative lifetimes
in nrtype and p-type 1.6 um InGaAs’, Electronics Letters, vol.20, no.9, pp.358-359, 1984.

D.C. Herbert, W. Fawcett, C. Hilsum, “High-field transport in Indium phosphide”, J. Phy.
C. : Solid State Physics, val.9, pp.3969-3975, 1976.

K. Hess, “Balligtic electron transport in semiconductors’, |[EEE Transaction on Electron
Devices, vol.ED-28, no.8, pp.937-940, 1981.

P. Hill, J. Schlafer, W. Powazinik, M. Urban E. Eichen, R. Olshansky, “Measurement of
hole velocity in ntype InGaAs’, Applied Physics Letters, vol.50, no.18, pp.1260-1262,
1987.

T. Kaneto, K.W. Kim, M.A. Littlgjohn, “A comparaison of monority electron transport in
Ing53Gag.47AS and GaAS’, Applied Physics Letters, vol.63, no.1, pp.48-50, 1993.

H. Kromer, “Theory of wide-gap emitter for transistors’, Proceedings of IRE, vol.45,
pp.1535-1539, 1957.

K. Kurishima, H. Nakgjima, S. Yamahata, T. Kobayashi, “Effets of a compositionally-
graded InGa,,As base in abrupt-emitter InP/InGaAs heterojunction bipolar transistor”,
Japanese Journal of Applied Physics, vol.37, part 1, no.2B, pp.1221-1227, 1995.

K. Kurishima, H. Nakajima, Y.K. Fukai, Y. Matsuoka, T. Ishibashi, “Electron velocity
overshoot effect of InP/InGaAs heterojunction bipolar transistors’, Japanese Journa of
Applied Physics, vol.31, part 2, n0.6B, pp.L768-L770, 1992.

T. Ishibashi, T.Furuta, H. Fushimi, S. Kodama, H. Ito, T. Nagatsuma, N. Shimizu, Y.
Miyamoto, “InP/InGaAs Uni-traveling-carrier photodiode’, IEICE Transactions on
Electronics, vol.E83-C, no.6, pp.938-949, 2000.

T. Ishibashi, H. Fushimi, H. Ito, T.Furuta, “High power uni-traveling-carrier photodiodes”,
International Topical Meeting on Microwave Photonics, MWP 99, vol.1, pp.75-78, 1999.

T. Ishibashi, N. Shimizu, S. Kodama, H. Ito, T. Nagatsuma, T. Furuta, “Uni-traveling-
carrier photodiodes’, OSA TOPS on Ultrafast Electronics and Optoelectronics, vol.13,
pp.83-87, 1997.

T. Ishibashi, S. Kodama, N. Shimizu, T.Furuta, “High-speed response of uni-traveling-
carrier photodiodes’, Japanese Journal of Applied Physics, vol.36, part 1, no.10, pp.6263-
6268, 1997.

H. Ito, T. Furata, S. Kodama, T. Ishibishi, “InP/InGaAs uni-travelling-carrier photodiode
with 310 GHz bandwidth”, Electronics Letters, vol. 36, no.21, pp.1809-1810, 2000.

H. Ito, T. Furuta, S. Kodama and T. Ishibashi, “High-efficiency unitravelling-carrier
photodiode with an integrated total-reflexion mirror”, Journa of Lightwave Technology,
vol.18, no.3, pp.384-387, 2000.

H. Ito, T. Furuta, S. Kodama, N. Watanabe, T.Ishibashi, “InP/InGaAs uni-travelling-carrier
photodiode with 220 GHz bandwidth”, Electronics Letters, vol.35, no.18, pp.1556-1557,
1999.

86



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

[Mba_99]

[Mur_98]

[Nag_87]

[Nag_86]

[Ohn_0Q]

[Pal_98]

[Pea_81]

[Ser_98]

[Shi_00]

[Shi_00b]

[Shi_98]

[Shi_98b]

[Ven 98]

[Wil_94]

[Win_83]

J. Mba, “Fabrication, caractérisation et modélisation des transistors bipolaires a double
hétérojonction InP pour circuits de communications optiques a tres haut débit (40 Ghit/s)”,
Institut national des science appliquées INSA Lyon, 1999.

Y. Muramoto, K. Kato, M. Mitsuhara, O. Nakgima, Y. Matsuoka, N. Shimizu, T.
Ishibashi, “Highoutput-voltage, high speed, high efficiency uni-travelling-carrier
waveguide photodiode”, Electronics Letters, vol.34, no.1, pp.122-123, 1998.

B.R. Nag, SR. Ahmed, “Threshold field and peak-valley velocity ratio in short samples of
InP at 300 K”, IEEE Transaction on Electron Devices, vol.ED-34, no.5, pp.953-956, 1987.

B.R. Nag, S.R. Ahmed, M. Deb Roy, “Electron velocity in short samples of Gag 471y 53AS
at 300 K”, IEEE Transaction on Electron Devices, vol.ED-33, no.6, pp.788-791, 1986.

T. Ohno, S. Fukushima, Y. Doi, Y. Muramoto, Y. Matsuoka, “ Transmission of millimeter-
wave signals in a fiber-radio system using a unitraveling-carrier waveguide photodiode”,
| EEE Photonics Technology Letters, vol.12, no.10, pp.1379-1381, 2000.

F. Pamier, “Notice de BCBV” ,Rapport Interne CNET France Télécom, 1998.

T. Pearsdl, M. Piskorski, A. Brochet, JChevrier, “A Ga0.47In0.53A¢InP
heterophotodiode with reduced dark current”, IEEE Journal of Quantum Electronics,
vol.17, no.2, pp.255-259, 1981.

B. Sermage, JL Benchimol, G.M.Cohen, “Carrier lifetime in p-doped InGaAs and
INGaAsP’, Internationa Conference on Indium Phosphide and Related Materids,
IPRM’98, pp.758-760, 1998.

N. Shimizu, Y. Muramoto, Y. Miyamoto, T.Ishibashi, “High speed InP/InGaAs uni-
traveling-carrier photodiodes’, International Conference on Indium Phosphide and Related
Materias, IPRM’ 00, Conference Proceedings, pp.313-316, 2000.

N. Shimizu, N. Watanabe, T. Furuta, T.lshibashi, “Electron diffusivity in p-InGaAs
determined from the pulse response of InP/InGaAs uni-traveling carrier photodiodes’,
Applied Physics Letters, vol.76, no.9, pp.1191-1193, 2000.

N. Shimizu, N. Watanabe, T. Furuta, T.Ishibashi, “InP-InGaAs uni-traveling-carrier
photodiode with improved 3-dB bandwidth of over 150 GHZz’, IEEE Photonics
Technology Letters, vol.10, no.3, pp.412-414, 1998.

N. Shimizu, N. Watanabe, T. Furuta, T.Ishibashi, “Improuved response of uni-traveling-
carrier photodiodes by carrier injection”, Japanese Journal of Applied Physics, vol.37, part
1, n0.3B, pp.1424-1426, 1998.

T. Veret, “Etude des modes de croissance et des mécanismes de relaxation de couche
InGay,As (x<0,53) contraintes en tension sur InP : Application dans la réalisation
d' hétérostructures pour composants optoélectroniques’, Thése de doctorat, Ecole centrale
de Lyon, 1998.

K.J. Williams, R.D. Esman, M.Dagenais, “Effects of high space-charge fields on the
response of microwave photodetectors’, |EEE Photonics Technology Letters, vol.6, no.5,
pp.639-641, 1994.

T.H. Windhorn, L.W. Cook, M.A. Haase, G.E. Stillman, “Electron transport in InP at high
dectric field”, Applied Physics Letters, vol.72, no.8, pp.725-727, 1983.

87



Chapitre 2. Photodétecteur UTC _TBdH

[Win_82] T.H. Windhorn, L.W. Cook, G.E. Stillman, “The electron velocity-field characteristic for
N-1nys3Gag 47AS a 300 K”, IEEE Electron Device Letters, vol.EDL-3, no.1, pp.18-20,
1982.

88



Chapitre 3. Systeme de récupération d’ horloge et des données (CDR)

Chapitre 3 Systéme de récupération d’horloge et des données (CDR)

La seconde partie de la these est consacrée a I’ étude du circuit de récupération d’ horloge et
des données (Clock and Data Recovery ou CDR). Dans ce chapitre, nous allons étudier le
principe de la récupération du signal d’horloge a partir de la génération puis la méthode
d extraction. La technique de filtrage par la boucle a verrouillage de phase, connue sous le
nom «PLL » sera introduite. Les caractéristiques dynamiques de chaque élément ainsi que
I’ensemble de la boucle seront présentées. Les performances en terme de processus de
verrouillage et de bruit seront analysées. Cette analyse permettra de comprendre I’ importance
du choix des ééments congtituant la PLL. Ensuite, nous donnons quelques exemples des
différents éléments réalisés pour ce type d application, notamment a haut débit. Nous
présentons |'état de I'art en fin de chapitre dans le but de mettre en évidence les types

d ééments utilisés et de présenter les performances actuelles.
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3.1 Principedelarécupération d’horloge et des données

Ce principe est présenté sous forme du schéma bloc sur la figure 3.1. Aprés démodulation du
signal optique, le signal de données numériques est envoyé en partie directement dans le
circuit de décision et en partie dans le circuit de récupération d horloge. Ce dernier a pour
fonction de générer la fréguence d'horloge du signal qui sera ensuite extraite par un filtrage
passe-bande. Ce filtre doit étre suffisamment sélectif pour éliminer les bruits ainsi que les
harmoniques. Avant que le signal d horloge filtré soit utilise pour commander le circuit de
décision, il faut qu'il passe dans un décaleur de phase. Ce circuit permet d égaliser le chemin
du signal d’horloge récupéré avec celui des données d entrée dans le but d’ éviter un décalage

de phase, qui apporterait un bruit supplémentaire.

Circuitde |, Donnee

décision de sortie
___________________________________________________________ 4
(Ijj,onné,e .| Génération Extraction Décaleur | : _ Signal
entrée 5 deH deH dephase | ¢ » d'horloge
NRZ . : H

Récupération d' horloge
Fig. 3.1 : Schéma bloc des composants pour la récupération d horloge

Dans ce paragraphe nous allons présenter cette chaine du traitement de signal et les

différentes méthodes proposées pour leur réalisation.
3.1.1 Codage numérique des données

Dans les systémes de transmission par fibre optique, les données numériques sont en général
transmises en code NRZ ou NontRetour a Zéro. Ce codage correspond a deux
niveaux d’ impulsions électriques : haut et bas, représentés, respectivement, par 1et 0 (Fig.
3.2). Chague niveau est codé sur une période Th, appelée tenps bit. L’inverse de cette

quantité est connu sous le nom de débit D = 1/Tb, exprimé en bit/s.
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NRZ Farz= 1/2Th

\ 4

Rz || || [ ]

+—> L
O Tp

—

Fry= UTb =2.Fr,

—

Fig. 3.2 : Représentation de données numériques codées en NRZ et RZ

Contrairement au code RZ ou Retour a Zéro, le format NRZ n’a pas de passage au niveau O
entre deux bits identiques consécutifs. De ce fait, pour un méme débit, les données
numeriques codées en RZ ont un nombre plus élevé de transitions que celles codées en NRZ.
La fréquence du signa RZ (1/Tb) est donc double de celle du signal NRZ (1/2Th). Au point
de vue spectral, le code NRZ correspond donc a une bande passante plus étroite, ce qui
facilite le traitement électrique du signal. Par conségquent, ce type de codage est plus

fréquemment utilisé dans une transmission optique.

Néanmoins, le codage NRZ présente un inconvénient pour la récupération d' horloge. En effet,
il napparait pas la fréquence de transition d’'un bit dans ce type de codage. Ceci est mis en

évidence par son spectre de puissance (Fig. 3.3), défini par :

_ an(w.Th/?2)
P(w) =Th. (W Eqg. 3.1

P(w)

Ap/Tb -2p/Tb  2p/Tb 4p/Tb w

Fig. 3.3 : Densité spectrale de puissance du signal codé en NRZ

Cette figure montre que le spectre de raies se réduit a une raie a la fréquence nulle,
représentative de la puissance moyenne du signal et qu’'il y a absence de raies a des
fréquences multiples de Fb = 1/Th. En particulier, cette fréquence représente la fréguence de
transition des données ou la fréguence d horloge H. Aingi, la caractéristique spectrale du

signal codé en NRZ ne permet pas une récupération directe de la fréquence d’horloge. Par
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conséquent, ce signa doit subir une «opération nonlinéaire » permettant d obtenir la

fréguence d' horloge recherchée.
3.1.2 Génération de la fréquence d’horloge

Le but de cette opération est de détecter les transitions positives et négatives des données
numeriques. Il s'agit en réaité de doubler la fréquence du signal NRZ afin de retrouver sa

fréquence d’ horloge (1/Th). Deux méthodes sont généralement employées :
3.1.2.1 Portelogique XOR (OU exclusif) combinée avec un module de retard

La détection de transition se fait par la comparaison des deux séquences de données avec la
fonction XOR [Bri_94]. L’une des deux séquences est la donnée elle-méme, aors que |’ autre
est la méme séquence retardée d’un demi temps bit (Th/2). A la sortie de la porte XOR, on

obtient un signal de transition des données avec la fréquence 1/Tb (Fig. 3.4).

D10nne'}e - Détection
d entrée : XOR > des
NRZ L
Retard transitions
de Th/2

Fig. 3.4 : Détection des transitions des données NRZ avec une porte XOR
3.1.2.2 Différentiateur/Redresseur

Dans cette méthode (Fig. 3.5), les données sont traitées dans deux modules consécutifs : un
différentiateur et un redresseur [Ish_94] [Yu 96] [Wu_96]. Le différentiateur produit des
impulsions associées a chague transition: une impulsion positive pour un front montant,
négative pour un front descendant (c'est le principe de la dérivée). Ensuite, les impulsions
négatives sont converties en impulsions positives grace a un redresseur. Le spectre résultant

fait ains apparaitre une composante discrete a la fréquence d’ horloge.

Donnée d Détection
d'entrée = ot > i —»  des
NRZ transitions

Fig. 3.5 : Détection des transitions de données NRZ avec un circuit différentiateur/redresseur
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3.1.3 Extraction de la fréquence d’horloge

La fréquence d' horloge est extraite a I’aide de la fonction du filtrage passe-bande. Ce filtrage
exige une tres grande sélectivité avec un coefficient de qualité Q élevé (> 1000) [Veh_00]
[McC 92]. En effet, I'utilisation en tant que signal d'horloge nécessite une haute qualité

spectrale. |1 existe deux méthodes d’ extraction de la fréquence d’ horloge.
3.1.3.1 Filtre passif a bande étroite

Ce type de filtre concerne particulierement des résonateurs diélectriques ou résonateurs a
ondes acoustiques de surface SAW (Surface Acoustic Wave). Certaines caractéristiques de
ces filtres, notamment le traitement avec les données d'une longue séquence de bits
identiques, rendent |’ extraction du signal d horloge difficile [Veh _00]. De plus, la fabrication
est coliteuse selon la qualité exigée. Par conséquent, cette solution est moins avantageuse que

les circuits de filtrage monolithiquement intégrables tels que les PLL.
3.1.3.2 Boucle averrouillage de phase ou Phase-Locked Loop (PLL)

Cette approche est tres efficace donc trés répandue dans la réalisation des circuits de
récupération d'horloge. Ce systeme permet, a la fois, d’extraire la fréguence et de
synchroniser la phase gréce a une boucle d asservissement. En effet, un oscillateur local a
fréguence variable génére un signal d’ horloge dont la phase sera « verrouillée » avec celle des

données d’ entrée [Abr_02].

Une boucle a verrouillage de phase Fig. 3.6), que I'on va appeler désormais PLL, est

congtituée de trois éléments principaux. Un oscillateur commandé en tension (ou Voltage-

Controlled Oscillator VCO) produit un signal qui sera comparé dans un comparateur de phase

avec le signa d'entrée de référence. La différence de phase de ces deux signaux sera
convertie a la sortie du comparateur en signal d erreur. Ce dernier sera ensuite filtré par un

filtre de boucle généralement de type passe-bas afin d’ obtenir une valeur moyenne en tension

basse fréquence. Celle-ci sera utilisée pour commander le VCO qui va délivrer un signal avec
la fréquence correspondante. Ce signal sera comparé de nouveau avec le signal de référence
jusgu’ a ce que la différence de phase devienne nulle. A cet instant, on obtient, a la sortie du

VCO, le signa d’horloge synchronisé en fréquence et en phase avec le signal d’ entrée.
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X(t) =—» Comparateur Filrede | I yco > y(t)

’—V de phase boucle

Fig. 3.6 : Principe d’une PLL pour la récupération d’ horloge

Notons que dans le cas ou la PLL est utilisée pour la récupération d horloge, |e pré-traitement
du signal par un circuit nonlinéaire est aussi nécessaire. Cependant, cette opération, qui
consiste a doubler la fréguence du signa de référence, a pour effet de ramener le signa
d entrée et le signa du VCO ala méme fréguence afin de les comparer. Elle peut donc étre
remplacée par I'insertion d'un diviseur de fréguence dans la boucle de rétroaction de la PLL,

gue I on trouve fréequemment dans ce genre d application [Ish_94].

3.2 Fonctionnement d’'une PLL

Lorsque la PLL est dans un état de verrouillage, elle peut étre analysée comme un systéme de
contréle linéaire de phase entre les signaux d’ entrée et de sortie. Le schéma bloc précédent
peut alors étre représenté par le systéme asservi présenté sur la figure 3.7. Les paramétres de

la boucle seront expliqués par la suite.

Comparateur de phase

Vcom E
F(s) —»  Kvco/s > s

Fig. 3.7: Modélelinéaired une PLL

A partir de ce modéle, nous allons d’ abord présenter la fonction de transfert des éléments
constituant b boucle [Raz_96]. Ensuite, le fonctionnement dynamique de I'ensemble de la

boucle sera analysé [Bes 97] [Gar_79].
3.2.1 Elémentsde base
3.2.1.1 Comparateur de phase ou détecteur de phase

Cet éément détecte la différence de phase entre les signaux appliqués a ses entrées. Dans

notre cas, ce sont le signal des données d entrée (muni de la raie spectrale a la fréguence
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d horloge) et le signa provenant du VCO. Ce circuit produit en sortie un signal de différence

ou signal derreur (Vp) contenant une valeur continue et des composantes alternatives. La
composante continue est, de facon idéale, linéairement proportionnelle al’ erreur de phase DF

suivant |’ expression :
Vp = Kp.DF Eqg. 3.2
DF =Fe- Fs Eq. 3.3

ou Kp est le gain du comparateur de phase exprimé en V/rad. F e et F s sont respectivement le

déphasage des signaux d’ entrée et de sortie.
3.2.1.2 Filtredeboucle : Filtre passe bas

Le filtre de boucle joue un réle de lissage. En effet, il moyenne le signa de sortie du
comparateur de phase (Vp) et le transforme en une tension continue (Vcom) qui servira a
contréler le VCO. En général, ce sont des filtres passe-bas, actifs ou passifs. Les paramétres
du filtre sont les éléments déterminant les caractéristiques de I’ensemble de la boucle, telles
que la rapidité et la stabilité. Un des plus simples a rédiser et le filtre passif passe-bas du 1%
ordre (Fig. 3.8a) dont la fonction de transfert est définie par :

F(s) = 1 +1ts out = RC: constante de temps Eqg. 34

Ve C>- Vs Ve é Vs

a) avec un pdle b) avec un pble et un z&o

Fig. 3.8 : Exemple de filtres passe-bas de type passif

Afin d’augmenter le degré de liberté de la boucle, un filtre passe-bas a avance-retard de phase
(lead-1ag filter en anglais) est couramment employé (Fig. 3.8b). Il contient cette fois un pble

et auss un zéro dans sa fonction de transfert :

F(9) =125 o t1= (Ri+ R.).C ett2= R.C Eq. 3.5
1+t1s
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Notons que I’ ordre du filtre peut rarement dépasser trois a cause de la stabilité ainsi que de sa

réalisation qui sont difficiles a obtenir.
3.2.1.3 Oscillateur commandé en tension ou VCO

Un VCO délivre un signal périodique (sinusoidal ou carré selon le type) dont la fréquence ou

pulsation (ws) est fonction de la tension de commande (V com) provenant du filtre passe-bas :
Ws =Wo + Kvco.Vcom Eq. 3.6

ou wo est la pulsation centrale qui définit la fréguence d’oscillation libre (free-running en

anglais) du VCO et Kvco est le gain exprimé en rad/s/V.
Pour un régime sinusoidal, le signal de sortie du VCO est donné par :

y(t) = Acos(wot +F ) Eq. 3.7

ou le déphasage F s du VCO est I"intégrale du second terme de |’ équation 3.6 :
t
F s= Kvcogy/com.dt Eq. 3.8
-¥

Dans le domaine fréquentiel, 1a fonction de transfert du VCO se traduit donc par :

Fs(s) _ Kvco
Veom(s) s Eq. 3.9

ou s = jw. Il faut remarquer que d aprés I'égquation 3.8, tout ajustement de la phase Fs
nécessite d'abord un changement de la fréquence a travers Vcom (Eq. 3.6). La figure 3.9

illustre ce concept.
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Vcom ] —_—
Sortiedu
VCO

t 4 v

DF : 0 DF =0
Fig. 3.9 : Alignement de la phase du VCO avec un signal d’ entrée de référence

Autempst < tp, le VCO oscille ala méme fréguence que le signal de référence mais avec une
différence de phase. Pour réduire cette erreur de phase DF, la tension de commande Vcom
sincrémente d'une valeur DV at = f afin d’augmenter la fréquence du VCO. L’erreur de
phase diminue ains progressivement. A t = t, lorsque DF devient nulle, Vcom reprend sa
valeur initiale. Notons que I’ avance de phase aurait pu étre diminuée auss bien en réduisant

ou en augmentant la fréquence.
3.2.2 Fonction detransfert de la boucle

En tenant compte des fonctions de transfert des trois composants de la PLL (Eg. 3.2, Eq. 3.4

ou Eq. 3.5, et Eqg. 3.9), lafonction de transfert de la boucle ouverte est donnée par :
Ho(s) = Kp.F(s). K¥€o Eq. 3.10

On en déduit alors lafonction de transfert de la boucle fermée :

Fs(s) _ KpKvcoF(s)

H(s) = Fe(S) s+KpKvcoF(s)

Eq. 3.11

avec le gain de la boucle K = Kp.Kvco Eq. 3.12

Il faut remarquer que la fonction de transfert du filtre F(s) définit I'ordre de la PLL. En effet,
la fonction de transfert de la boucle fermée H(s) posséde un péle provenant du VCO et un
autre du filtre, i celui-ci est du 1¥ ordre. 1l S agit donc d'un systéme linéaire du 2™ ordre

dont la forme générale est donnée par :
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Wh?2

H(s) = 2+ Zzwns+WrP Eq. 313
ou Wn—\/7 JKwrs €t z =% Klt Eqg. 3.14

wn est la pulsation naturelle définie par le gain de boucle et par la bande passante du filtre de
boucle (a travers wrgg = Ut = 1/RC). z est le facteur d’amortissement qui conditionne la
stabilité de la boucle. Pour un systéme PLL du 2°™ ordre, il est préférable de fixer ce facteur
Z @0,707 afin d’ obtenir la réponse fréguentielle optimale.

Les équations 3.13 et 3.14, issues de la fonction de transfert du filtre avec un seul péle (Eq.
3.4), présente toutefois un inconvénient. En effet, afin de garder la stabilité du systeme, le
facteur d’ amortissement z est fixé a une certaine valeur. Or z dépend alafoisdeK et det. Si
I’'un de ces deux parametres varie, I’autre doit auss varier, ce qui crée parfois un compromis
dans le systeme. Une solution consiste a utiliser un filtre avec un pdle et un zéro, défini plus

haut (Eq. 3.5). Lafonction de transfert de la boucle fermée devient :

_ Wi(1+t2s)
H(s) = T OIS T W Eq. 3.15
ou Wh = \/7 AKweg €tz = 1 Kltl(Kt2+1) Eqg. 3.16

Dans cecas, z dépend de K, t; et t,. Par conseguent, nous pouvons choisir les valeurs de K et

det; defagon indépendante gréce at, qui permet de moduler z.

Il faut roter que la fréguence de coupure ou la bande passante de la boucle (wsw), pour les

deux fonctions de transfert (Eq. 3.13 ou Eq. 3.15), est définie par la pulsation naturelle (wn) :

Wew = 2.Z.Whn Eqg. 3.17

De ce fait, wegw varie dans le méme sens que wn, et par consegquent que le gain de boucle K et

la bande passante du filtre de boucle weg.

Par ailleurs, 1a fonction de transfert de I’ erreur de phase He(s) peut aussi étre calculée a partir

de la fonction de transfert de la boucle fermée H(s).
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He(s) = %((SS)) —1- H() Eq. 318

Si H(s) prend laforme de I’ équation 3.13 par exemple, He(s) est alors exprimée par :

_ S+22WnS
He(s) = @ + 2ZWhS + W2

Eq. 3.19

avec wn et z de I'équation 3.14. Cette fonction représente un filtre passe-haut dans un
diagramme de Bode. Si s= jw et lorsque w >> wn, He(s) tend vers 1. Cela signifie que I erreur

de phase DF est aussi grande que la phase du signal de référence. Dans ce cas, laPLL sort du

régime verrouillé et I’ approche linéaire n’est plus applicable.
3.2.3 Tracking - Acquisition: Verrouillage - Déverrouillage
3.2.3.1 Tracking : Processus de verrouillage

Jusqu’ici le fonctionnement dynamique de la PLL est considéré comme linéare. Ce
raisonnement est valable lorsque la boucle est verrouillée ou encore |’ erreur de phase DF est
suffissmment faible. Au point de vue fréguentiel, I’ erreur de phase peut se traduire par la
différence de fréguence Dw entre le signa du VCO et le signal d entrée. Pour éclairer cette
situation, nous allons considérer un systeme ou le VCO déivre initidlement un signa avec la
fréquence d’ oscillation libre (wo). Si la fréquence du signal d’ entrée varie lentement de sorte
gue Dw est inférieure a la bande passante de la boucle Wsw), le VCO reste a I’ état initial.
Mais, lorsque Dw augmente au dela de wgw, |’ erreur de phase augmente et le comparateur de
phase produit un signal d erreur qui, apreés filtrage, devient la tension de commande du VCO.
Celui-ci délivre a son tour un signal avec la fréquence correspondante. Ce comportement,
appelé «tracking », est un processus linéaire tant que la PLL reste dans la limite de

verrouillage. Cette limite est définie par |a plage de maintienou hold range (Dwy).

3.2.3.2 Acquisition: Passage de |’ éat de déverrouillage a verrouillage

A partir du moment ou Dw est au dela de cette limite de maintien, la boucle se déverrouille.
Le processus ou la PLL se raméne de I'é&at déverrouillé a I’ éat de verrouillage est appelé

«acquisition». La boucle sera verrouillée s Dw devient inférieure & la plage de capture ou

pull-in range (Dwp;). Notons que cette plage est proportionnelle & la bande passante du filtre
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de boucle (vrs). Ce processus d acquisition de fréguence est assez lent a cause du temps

nécessaire pour ramener Dw, souvent élevée, a une faible valeur. |l est donc préférable de

choisir un filtre de boucle avec une bande passante assez élevée afin de réduire ce temps de

capture.

Or, dans certains cas ou une faible bande passante est inévitable, notamment pour diminuer le

bruit (gigue de transfert, cf. plus loin), une aide a I’ acquisition de fréguence est un recours

pour accélérer le processus d’ acquisition de fréguence. |1 s agit alors d’ utiliser un détecteur de

fréquence afin de ramener la fréquence au plus prés possible de la fréguence du signal de

référence (réglage grossier). Ensuite, un détecteur de phase entame la procédure normale

d acquisition de la PLL (réglage fin) [Raz_01].

3.2.3.3 Parameétresclés

» Paramétres spécifiques au processus « tracking »

La plage de maintien ou hold range (Dwy) : C'est la plage de fréquence dans
laguelle la PLL reste verrouillée.

La plage de rattrapage ou pull-out range Dwpo) : C'est la plage limite de saut
en fréguence dans laguelle la PLL se verrouille de nouveau, apres avoir éé

déverrouillée al’intérieur de cette plage.

» Parameétres spécifiques au processus « acquisition »

La plage de capture ou pull-in range (Dwp) : ' est la différence maximum de
fréquence entre le signa de référence et le signal du VCO pour que laPLL se

verrouille.

La plage de verrouillage ou lock range (Dwy) : ¢’ est la plage de fréguence dans
laquelle la PLL se verrouille sans que I erreur de phase transitoire ne dépasse +
2p. Ce processus concerne donc I’ acquisition de phase, lorsque la fréguence du
VCO est tres proche de celle du signal de référence. Le processus est donc

rapide par rapport au processus de capture.

La plage de maintien est naturellement plus large que les autres paramétres. La plage de

capture doit étre plus large que la plage de verrouillage en raison de I’ acquisition de fréguence
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qui est plus large que I’acquisition de phase. Elle est également plus large que la plage de

rattrapage. La relation entre ces quatre parametres peut alors s écrit [Bes 97] :
Dwi < Dwpo < Dwp < Dwy
3.3 Giguetemporelleet bruit de phase dansune PLL

Puisgue la PLL opere sur la phase du signal, elle est sensible au bruit de phase ou a la gigue
temporelle. Ce bruit est considéré comme une composante aléatoire de la phase des signaux.
Le bruit de phase se mesure dans le domaine fréquentiel al’aide d' un analyseur de spectre. |l

est quantifié par le logarithme du rapport de la puissance de bruit, contenue dans une bande de
fréquence de 1 Hz a une certaine distance de la porteuse (typiquement 100 kHz ou 1 MHZz), a
la puissance de la porteuse. Ce rapport s exprime en dBc/Hz avec «C » pour «carrier » ou
porteuse. La gigue de phase est I'intégrale du bruit de phase dans une plage de fréquence
donnée. Elle se mesure en unité de temps, genéralement en rms (root mean square), a l’aide

d’ une oscilloscope numérique.

Les principales sources de bruit sont le bruit du signal a I’entrée et le bruit généré par les
ééments de la PLL notamment le VCO. Il existe aussi d autres sources de bruit telles que la
fluctuation de latension d’ alimentation et le bruit d aux composants électroniques, mais dans

I"analyse qui suit, nous retiendrons seulement les deux premiéres sources de bruit.
3.3.1 Giguedetransfert : bruit al’entréedelaPLL

Ce bruit accompagre le signal d'entrée lors de la transmission en particulier sur de longues
distances telle qu’ une transmission sur fibre optique. Sa fonction de transfert est identique a
celle de la PLL (Eq. 3.13) car c'est le bruit de phase de I’entrée F e vers la sortie F s (Fig.
3.10a). Cette fonction fait apparaitre les caractéristiques de filtre passe-bas, comme le montre
le diagramme de Bode (Fig. 3.10b).
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log E=

Comparateur Fel 4

de phase

+ .

"N | Filtrede _

Fe '\‘/ * boude | 7] VO > Fs
— A
N W
a) Schéma bloc b) Diagramme de Bode

Fig. 3.10 : Fonction de transfert du bruit de I’ entrée versla sortie de la PLL

En effet, lorsque s = jw ~ 0 ou w << wn, H(s) ~ 1 (Eg. 3.13), le bruit a la sortie suit donc
I’entrée. Ce bruit est progressivement atténué quand la fréquence augmente. L’ atténuation est
plus ou moins rapide selon la valeur de wn. D’ apres I éguation 3.14, wn est directement liée
au gain K et ala bande passante du filtre de boucle wrg. Par conséquent, il faut que K et weg
soient faibles afin de minimiser la gigue de transfert. Cependant, il faut remarquer que ceci
nuit a la plage de capture de la PLL a cause de la faible bande passante comme nous |’ avons

évogué précédemment (8 3.2.3.2).

A noter que lalimite de la gigue de transfert est soumise a une spécification imposée par I TU
(International Telecommunication Union). Elle est définie par un masgue SONET de sorte
gue la bande passante maximum de la boucle ne doit pas dépasser cette limite [Gre _00]
[Kis 99] [Ish_02] [Kis_02].

3.3.2 Gigue de génération: bruit du VCO

C'est la principale source de bruit dans une PLL. Elle est modélisée par une composante de
phase F vco (Fig. 3.11a) en supposant que le déphasage du signal d'entrée Fe = 0, ce qui
correspond a un signal parfaitement périodique. La fonction de transfert de bruit de VCO
S écrit :

! -_Fs S2+WeBS
H'(S) Fvco &+ 2zwWnS+wWn2 Eq. 3.20
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Fs
Comparateur Fyeo IOg‘F vVCco ‘
de phase
Fe=0 T Filtre de N _F [ o~———
P e [V DT / W
a) Schéma bloc b) Diagramme de Bode

Fig. 3.11 : Fonction de transfert du bruit du VCO versla sortie dela PLL

D’ apres le diagramme de Bode (Fig. 3.11b), cette fonction représente un filtre passe-haut.
L’atténuation du bruit a lieu pour les faibles fréguences w << wn. Afin de garder cette
caractérigtique le plus longtemps possible, il faut que wn soit élevée, ce qui revient a dire que
la bande passante et le gain de la boucle doivent étre élevés. L’ optimisation de la gigue de
génération est donc contradictoire avec celle de la gigue de transfert. En revanche, elle

amédliore la plage de capture donc la rapidité du verrouillage de la PLL.

La valeur typique de la gigue de génération est inférieure a 0,01 Ulms (Unit Interval). Par
exemple, Ul;ms = 25 ps pour une application de 40 Ghit/s, soit une gigue de < 0,25 ps. Cette
valeur théorique est difficilement atteinte pour des application a tres haut débit. En ce qui
concerne notre application (40 Gbit/s), on trouve en général une gigue de < 1 ps, qui est d§a
performante [Rei_01] [Wur_99].

3.3.3 Gigue detolérance

Cest la limite d amplitude créte-a-créte de la gigue sinusoidale qui peut étre gjoutée dans le
signal d entrée avant de créer |’ erreur due a la désynchronisation entre le signal de donnée et
le signal d horloge. Elle est également standardisée par un masque SONET spécifique a la
gigue de tolérance et imposé par ITU [Sun_89] [Nos 03] [Gre_00b].

3.4 Architectured’'unePLL

Il existe deux grandes catégories de PLL : analogique et numérique. Elles sont classées selon
le type des ééments constituant |a boucle, en particulier le détecteur de phase. Celui-ci a en
général une caractéristique linéaire, c' est-a-dire que la tension de sortie du détecteur est
proportionnelle & I'erreur de phase (Eq. 3.2). Dans ce cas, |'approche linéaire du

fonctionnement de la PLL expliquée précédemment est tout a fait applicable. En revanche,
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guelques modifications sont nécessaires pour les PLL de type binaire [Bes 97]. Cependant,
dans ces deux catégories, le filtre de boucle et le VCO sont généralement de type analogique.
Toutefois, il existe également des PLL «tout numérique » ou ADPLL (All Digital PLL) ou

tous les éléments de la boucle sont de type numérique [Elr_02].

Dans les sections suivantes, nous alons faire une présentation courte de chague constituant de
la PLL, mais en tachant de faire ressortir clairement I’ apport de chacun dans le processus de

récupération d’ horloge.
3.4.1 Détecteur de phase

Plusieurs types de détecteur de phase sont décrits dans la littérature [Raz_96] [Bes 97]. Les
détecteurs de phase analogiques sont basés sur la cellule de Gilbert [Yu 96] [Ish 94].
Cependant, dans la plupart des cas, |les détecteurs de phase sont réalisés en numérique tels que
la porte XOR, la bascule RS ou le détecteur phase-fréquence. Ces détecteurs nécessitent un
crcuit de pré-traitement du signal dans le but d’obtenir une signal d entrée et un signal du
VCO de méme fréguence (8 3.1.3.2). Or, nous alons présenter deux types de détecteur de

phase numériques qui N’ exigent pas cette opération.
3.4.1.1 Détecteur de phase linéaire de type « Hogge »

Ce circuit comporte deux bascules D pilotées par deux phases d’horloge complémentaires,
venant du VCO, et deux portes XOR (Fig. 3.12).

XOR Voutl
XOR Vout2
Donnée » D O » D Ol » Donnee
dentrée A B C de sortie
D1 D2
0
A A
H H
Horloge
H

Fig. 3.12 : Détecteur de phase linéaire de type « Hogge »

La bascule D1 échantillonne le signal de données A sur front montant (ou descendant) de

I"horloge H, donnant lieu au signal B (Fig. 3.13a). La bascule D2 échantillonne ersuite le
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signal B sur front descendant (ou montant) de I’ horloge, donnant lieu au signal C, identique a
B mais retardé d’ une demi période. Les signaux A et B sont comparés dans la porte XOR1, de
méme pour les signaux B et C dans la porte XOR2. La différence entre la sortie moyennée des
portes XOR |V outl-Vout2| donne une tension proportionnelle a I’ erreur de phase. Ce circuit
est donc de type linéaire [Hog_85] [Gre_00Q].

A | - A_l: L L

. e . L

N N e I A e B e

S 18 e s TR I e e
| T veweare LI T

vOutleABM |_|

Vout2=BA C Vout2=B A C

a) erreur dephase! 0 b) erreur de phase =0
Fig. 3.13 : Présentation temporelle des signaux du détecteur de phase « Hogge »

Au verrouillage, le front montant de I"horloge correspondra exactement au milieu du bit de
données Fig. 3.13b). La sortie Voutl crée des impulsions de méme largeur que la sortie
Vout2, ce qui donne Voutl-Vout2 = 0. Cela signifie qu'il n'y a pas de variation de la tension

de commande du VCO et celui-ci oscille donc ala fréquence libre.

Par principe de la PLL, le signal sortant du VCO sera utilisé de nouveau comme les phases
d’ horloge pour les bascules. Lorsque la PLL est verrouillée, on peut récupérer le signal C ala
sortie de la seconde bascule D2. Ce signal correspond en fait au signal de données d entrée
parfaitement synchronisé avec le signal d’ horloge. Cette opération, appelée «retiming » en
anglais, permet donc de supprimer le décaleur de phase, évoqué en début de chapitre, qui était

nécessaire jusqu’ici.
3.4.1.2 Détecteur de phase binaire de type «Alexander » ou «bang-bang »

L es détecteurs de phase de type binaire donnent la différence de phase sur deux niveaux (haut

et bas). Chaque niveau correspond a |I’avance ou au retard de phase du signal d’ horloge par
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rapport au signal de données. Les deux états de sortie modulent le VCO avec un pas de

fréquence +Dfyy, « bang-bang ».

L’ architecture de type «Alexander » consiste a prélever trois échantillons de données (A, B et
T) adesinstants différents a1’ aide de quatre bascules D (Fig. 3.14) [Ale_75].

XOR —» Voutl

» D Q B,D Q A XOR |—» Vau
D1 D2
. y :
Donnée | Horloge M M
d’ entrée H —
i H
4 A
D Q D Qb —dt > Donnég
T de sortie
D3 D4

Fig. 3.14 : Détecteur de phase binaire de type « Alexander »

L’ échantillonnage des points A et B se fait sur deux fronts montants (ou descendants)
consecutifs de I'horloge par les bascules D1 et D2. Le point T est obtenu sur un front
descendant (ou montant) avec la bascule D3. La bascule D4 sert uniquement pour aligner
I"échantillon T & I’échantillon A. Ces échantillons sont comparés deux par deux (AAT et
BAT) dans chacune des portes logique XOR, donnant les sorties Voutl et Vout2. Si I’ horloge
est en avance par rapport aux données, A=T etB * T,danslecascontrare A * TeeB=T

(Fig. 3.15).

il

RERERENE RERERENE

AT

S, ¢
________.4'>

LE:;J |

Voutl=BAT=1 Voutl=BAT=0
H en avance H en retard
Vout2=AAT=0 Vout2=AAT=1
a) Horloge en avance b) Horloge en retard

Fig. 3.15 : Présentation temporelle des signaux du détecteur de phase « Alexander »
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La PLL est verrouillée lorsgue le front descendant de I’ horloge est aligné avec la transition
des données. Cela signifie que s le rapport cycligue du signa d'horloge est de 50%, le front
montant de | horloge se trouve précisément au milieu du bit de données. L’ échantillonnage au
centre du diagramme de I’cdl de la donnée est I'endroit optimal pour un circuit de
récupération notamment a treés haut débit [Zho 98]. Par conséguent, le signal de données a la
sortie de la bascule D4 est automatiquement synchronisé avec le signal d’ horloge récupéré par
le VCO, comme dans le cas précédent.

3.4.1.3 Conclusions sur les détecteurs de phase de type «Hogge » et
« Alexander »

Les deux types du détecteur de phase ont été utilisés dans plusieurs réalisations du circuit de
récupération d’horloge et des données a trés haute performance [Geo_02] [Rei_01] [Gre _00]
[Gre_00b] [Wur_99]. Elles présentent deux principaux intéréts :

» L’absence du besoin d’un circuit nortlinéaire pour le pré-traitement du signal d’ entrée
(vair Fig. 3.1).

> La récupéation directe de données synchronisées a la sortie du détecteur de phase
gréce a I’intégration de la fonction d’extraction du signa d horloge avec celle du

circuit de décision. Le décaleur de phase n’est donc plus nécessaire.

Malgré le comportement linéaire, le détecteur de phase de type «Hogge » présente un
décalage de phase qui peut perturber la tension de commande du VCO, par rapport au type
« Alexander ». Cependant, chacun présente des avantages et des inconvénients qui ont été
discutés dans plusieurs publications [Raz_01] [Zho 98] [Ram_01]. Le choix du détecteur

dépend donc de I’ environnement du circuit et de I’ application visée.
3.4.2 Filtredeboucle

Nous avors présenté les deux types de filtre passe-bas couramment employés dans une PLL
(8 3.2.1.2). Or, dans un circuit de récupération d horloge a trés haut débit, un filtrage plus

efficace est exigé. En effet, il existe deux problémes liés a la récupérationd’ horloge :

» une longue sequence de données sans transition provoque un état non-déterminé du
détecteur de phase. Cela se traduit pas une augmentation de la gigue de génération
dans le VCO.
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» Un compromis entre la diminution de la gigue de transfert et I’augmentation de la

gigue de génération, pour une faible bande passante wgyy.

Dans le premier cas, la constante de temps du filtre t = RC doit étre assez élevée pour que la
tension de commande du VCO reste la méme que celle de I’ état précédent. Ceci nécessite un
coefficient de qualité Q tres élevé ou une tres grande capacité, ce qui rend le filtre
difficilement intégrable. Une solution consiste a utiliser une pompe de charge atrois états a la
place d’ un ssimple filtre passe-bas (Fig. 3.16) [Gar_80].

ﬂ_I I—I_ Donnée

d’entrée

Sortie
VCO

Sortie

|_i H H H Détecteur

de phase
t pasassez grand
Sortie
Filtre de
boucle

avec |lapompe de charge

Fig. 3.16 : Présentation temporelle des signaux avec et sans la pompe de charge

Il Sagit d’'un circuit a capacité commutée qui donne la tension de sortie en fonction du signa
d’ entrée provenant du détecteur de phase, selon I’ avance ou le retard de phase. En absence de
transitions de données, le circuit commute vers un M éat qui maintient la tension de I’ éat
précédent en mémoire [Ish_94] [Kis 99] [Gre 00]. Ainsi, le MCO recoit toujours la méme
tension de commande pendant cet instant sans retourner a |’ état initial. Par conséquent, ce
circuit permet de supprimer la gigue de génération, due a une longue séquence de donneées,

sans augmenter la gigue de transfert.
343 VCO

C est probablement |a partie la plus critique de la PLL. D’une part, c'est la principale source
de bruit. La gigue de génération créée par le VCO peut étre diminuée en réalisant un VCO de
grand gain (Kvco). D’autre part, cet élément définit la capacité de réglage en fréquence de la
PLL. En effet, le VCO est caractérisé par une plage de réglage, appelée plage d’ accord (ou
tuning range). La PLL peut fonctionner dans une plage plus ou moins large selon la plage

d accord du VCO. En généra, celle-ci doit étre assez large pour couvrir toute variation en
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fréquence aussi bien a cause du signal de référence que de la température. Nous verrons les

exigences du VCO pour I'intégration dans une PLL dans le prochain chapitre.

Les topologies du VCO sont basees sur celles des oscillateurs. En effet, la fonction du VCO
est de générer un signal périodique dont la fréguence est fonction de la tension continue
appliquée a son entrée, appelée tension de commande Vcom. Notons que le signal sinusoidal
est plus facile a réaliser par rapport au signal carré ou rectangulaire qui est le casidéal pour un

signal d’'horloge. Il existe 3 types d oscillateurs couramment employés pour VCO.
34.3.1 Osillateurs LC

Ils opérent en résonance gréce a 2 ééments de stockage d'énergie : I'inductance L et la
capacité C. La fréequence d oscillation est variable selon les valeurs de L et de C. Ce type
d oscillateur a d’ excellentes performances en terme de bruit, une bonne stabilité en fréquence
et une consommation faible. D’ autre part, |” intégration est possible en haute fréquence gréce a
I’ utilisation de lignes de transmission, en technologie coplanaire (Coplanar Waveguide CPW)
ou microstrip, comme ééments inductifs avec un coefficient de qualité élevé [Bae 02]

[Zha 02].

3.4.3.2 Multivibrateurs ou oscillateurs arelaxation

Ils sont caractérisés par un éément capacitif pour le stockage d énergie. Le signal périodique
est controlé par la charge et la décharge, a courant constant, de la capacité. La fréquence
d’ oscillation est contrdlée par la valeur du courant de charge. Malgré I’ intégrabilité de ce type
de circuit, la performance en bruit et |a stabilité en haute fréquence restent inférieures a celles
d’ un oscillateur LC [Soy 92] [Vé&a 01].

3.4.3.3 Oscillateurs en anneau

Ce type d oscillateur est composé d’un ou plusieurs étages d’ anplification en nombre impair
formant une boucle de contre réaction avec un déphasage total de 0°. Cette boucle oscille avec
une période égale a 2.M.Td, ou Td est le temps de propagation de chague étage et M le
nombre d’ étages. Le temps de propagation par é&age est fonction du courant et de la tension
de contrdle du circuit. L’ oscillateur en anneau est totalement intégrable mais il exige un
nombre important d' ééments actifs, ce qui augmente la consommation du circuit [McN_94]
[Fin_99] [Lee 0Q].
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3.5 Etat del’art decircuitsderécupération d horloge et des données

Bien que la topologie de circuits de récupération d' horloge et de la PLL n'a pas changé
fondamentalement durant ces derniéres années, la conception de leurs ééments constitutifs et
de leur niveau d'intégration a énormément évoluée. Cette évolution est due principal ement
aux besoins toujours croissants de performances nécessaires aux communications optiques a
tres haut débit. De plus, les réaisations récentes concernant I'intégration dans un méme
module des fonctions de récupération d' horloge et des données (CDR), sont particulierement
adaptées aux hauts débits. Par conséquent, pour finir ce chapitre, nous allons présenter |’ état
de I’art des systémes CDR qui sont actuellement étudiés et développés pour applications aux

transmissions a haut débit.

Letableau ci-dessous présente les performances des différents CDR réalisés avec la technique
de PLL. Nous avons sélectionné les systemes CDR pour applications aux transmissions a haut
débit réalisés en technologie TBH InP ou SiGe.

Référence Sch 01 | Nos 02 | Gre 00 |Gre 00b| Geo 02| Re 01 | Wur_99
Application
(Gbit/s) 56 40 10 10 40 40 40
Technologie InP InP SiGe SiGe InP SiGe SiGe
Ft/Fmax (GHz) | 130/220 | 140/220 nc nc 160/135 | 72/74 50
. Celule
Détecteur de de Hogge | Hogge | Alex. Alex. Alex. Alex.
phase .
Gilbert
LC LC LC
VCO cpy | @neau LC anneau | ~ow | Microstri 0 anneau
Plage d’ accord
(GH2) 2 8,8 0,2 nc 2 35 nc
Giguedephase| , g e | 078 | 078 | <4 0.7 08
(ps)
CO”S%'}‘VTBI'O” nc 1,71 | 15 45 5,6 54 1,6

Tab. 3.1 : Performances des CDR réalisés par différents laboratoires
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L es détecteurs de phase aussi bien analogiques que numériques, en particulier, celui de type
« Alexander », peuvent étre employés pour des applications a haut débit. Les VCO a base de
cellule LC semblent étre intéressants pour ce type d application. Les gigues de phase
mesurées sont plus faibles pour les circuits réalisés en technologie SiGe gque ceux réalisés en
InP. Ceci est typiquement lié a la technologie SiGe. Les plages d accord obtenues sont de
I’ ordre de 5-10%, sauf pour celle de Nos 02 ou la plage d accord est de 25%. Les trois fortes
consommations en puissance sont dues certainement a la complexité des circuits telle que le

nombre de bascules se trouvant dans les détecteurs de phase.
3.6 Conclusionsdu chapitre

Nous avons présenté le principe général de la récupération d horloge et de données.
L’approche PLL Savere trés adaptée dans ce contexte. En effet, elle offre une solution
efficace dans I’intégration du circuit ainsi gqu’une bonne performance en terme qualité du

signal récupéré.

Le bruit ou la gigue de phase présent a |’ entrée ou généré dans la PLL est rejeté au sein de la
boucle a condition de bien contrdler les paramétres concernés, notamment le gain et la bande
passante de la boucle. Ceux-ci sont liés a des éléments de la PLL tels que le détecteur de
phase, le filtre de boucle et e VCO. Cependant, il n’est pas possible d’ éliminer a lafois toutes
les sources de bruit & il existe auss un compromis avec la performance de la PLL. Les
modifications de I’ architecture de la PLL peuvent aider a alléger ces compromis mais ceci

rend le circuit plus complexe.

Les PLL de type numérigue sont trés répandues dans les applications ahaut débit. Grace a
I’ évolution concernant le détecteur de phase, la récupération simultanée du signal d horloge et
des données synchronisées est possible. Ainsi, les circuits supplémentaires au pré-traitement

ou post-traitement du signal ne sont plus nécessaires.

La rédisation d’'un circuit de récupération d horloge basé sur la PLL est assez complexe.
Dans le cadre de ce travail de thése, nous avons proposé de concevoir et réaiser I’éément le
plus stratégique de laPLL, le VCO, qui peut étre abordé de fagon indépendante du reste de la
boucle. Cette étude du VCO est traitée dans e chapitre suivant.
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Chapitre 4 Conception d’un oscillateur commandé en tension (VCO)

Le travail présenté dans ce chapitre consiste a concevoir un circuit VCO (Voltage Controlled
Oscillator) pour un circuit de récupération d’horloge et de données a haut débit, 3 40 Gbit/s.
Nous allons d’abord présenter les critéres et les paramétres nécessaires a la conception du
circuit VCO. Ensuite, nous introduirons le principe d un oscillateur de type Colpitts afin de
mieux comprendre |’ architecture du VCO adoptée dans ce travail. Le fonctionnement du
circuit sera présenté en détail ains que la méhode de conception. Dans cette partie, nous
montrerons comment maitriser les parametres clés du VCO, tels que la fréguence d oscillation
et la plage d’accord, a travers une étude de la capacité et de la ligne coplanaire. Puis, nous
présenterons la technologie de fabrication du transistor et des autres ééments du circuit. Les
modéles associés au transistor et aux ééments passifs, qui sont utilisés dans les simulations,
seront étudiés. Les simulations fréquentielles et temporelles seront ensuite analysées. Nous
arriverons enfin a déterminer les conditions de polarisation et le choix des ééments
constituant le circuit. Les performances du VCO seront estimées selon la précision de chaque
modéle utilisé. L’implantation du circuit et les dessins de masgues associés pour le VCO

seront présentés en fin de chapitre.
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4.1 VCO pour larécupération d horloge
4.1.1 Caractéristiquesexigées

Dans un circuit de récupération d horloge, le VCO joue le role de génération du signal
d horloge. Avec la technique de la boucle a verrouillage de phase (PLL) qui est utilisé, le
VCO est un éément crucial pour la plage du fonctionnement de la boucle. Afin d obtenir un
signal d’horloge de qualité et de permettre une bonne synchronisation avec le signal de
données, le VCO doit donc répondre a certains critéres tels que : une large plage d accord,
une bonne linéarité, un grand gain Kyco, un faible bruit et une bonne stabilité. De plus, le
signal de sortie du VCO ne doit pas présenter de forte distorsion, due aux harmoniques du

sgndl.

D’ autre part, dans le circuit de récupération d’ horloge, un VCO a structure différentielle est le
plus approprié. En effet, cette structure permet de supprimer certaines harmoniques et de
minimiser certains bruits notamment le bruit du substrat et le bruit d’ aimentation. De plus,
I’ opération différentielle donne un rapport cyclique du signal de 50%, ce qui est essentielle
dans la re-synchronisation de la donnée (retiming) [Raz_96]. Par ailleurs, les deux sorties
complémentaires sont directement utilisables comme deux phases d’ horloge pour commander

le circuit de décision.
4.1.2 Lesparameétresclésdu VCO

Dans |le cadre de ce travail, nous allons concevoir un VCO a base d' un oscillateur de type LC
qui est trés utilisé dans les applications de récupération d’ horloge, sujet que nous avons vu au
chapitre précédent. Nous allons introduire, dans ce paragraphe, les parametres importants

pour la conception d’un circuit VCO.
4.1.2.1 Fréquence d’ oscillation (Fosc)

Elle est fonction de I'inductance (L) et de la capacité (C), qui constituent les ééments de

résonance :

Fosc = —— Eq. 4.1

pJLC
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Le réglage de la fréguence se fait a travers une capacité variable, appelée «varactor ». En
général, ce sont des diodes dont |a capacité varie en fonction de la tension a ses bornes. Ces
diodes sont fabriquées a partir d’'un transistor en utilisant les variations de la capacité de

jonction base-émetteur ou base-collecteur.

Lavariation de la capacité est reliée a celle de la fréquence d’ oscillation par la relation :

Fosc_max _ /C max
Fosc_mn VCmin Eq. 4.2

ou Cmin, Cmax, Fosc_min et Fosc_max sont |les valeurs minimale et maximale de la capacité

C et de lafréquence d' oscillation Fosc.

Cependant, il faut noter que la valeur de C comprend, non seulement le varactor, mais aussi
toutes les capacités mises en jeu dans I’ oscillation, y compris certaines capacités parasites.
Cdles-ci ne sont généralement plus regligeables par rapport a la capacité du varactor lorsque

la fréquence d’ oscillation devient tres élevée.

4.1.2.2 Plage d’ accord et gain du VCO

La plage d'accord (DFosc) définit I’ excursion de la fréquence d oscillation en fonction de la

tension de commande (Vcom).

DFosc(GHz) = Fosc _ max- Fosc_min Eqg. 4.3
DFosc(9) = 1O _MmaX- Fosc_mn ;4 Eq. 4.4
Fosc centrale
avec Fosc _centrale= Fosc_max+Fosc_mn Eq. 45

2

ou Fosc _centrale est la valeur moyenne de Fosc_min et Fosc_max (Fig. 4.1). Cette fréquence

définit la fréquence d’ oscillation libre du VCO qui correspond a une tension V.com moyenne.
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A Fosc

Fosc_max

Fosc_centrale DFosc

Fosc_min

Vcom_min Vcom_max

DVcom

Fig. 4.1 : Excursion de fréquence d'un VCO linéaire

Afin d’obtenir la plage d’accord maximale (Eg. 4.3), nous avons intérét a avoir une grande
variation entre Fosc_max et Fosc_min. Cette excursion est liée a la variation des capacités

selon I” éguation 4.2. Par conséquent, une plage d’ accord large passe par une forte variation de
C.

Par ailleurs, le gain Kyco, exprimé en Hz/V (Fig. 4.1), est obtenu pour un VCO linéaire par la
relation:

Kvco = Eq. 4.6

Un gain élevé est souhaitable afin de permettre d’ atténuer le bruit (gigue de génération) créé
danslaPLL (cf. chapitre 3).

4.1.2.3 Bruit de phase

Le bruit de phase crée un changement en phase ou en fréquence du signal. Dans un oscillateur
réel, le signal présente un spectre de forme «gaussienne » (Fig. 4.2). Il contient, en effet, un

bruit de phase autour de laraie centrale.
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A P(f)

fosc

Fig. 4.2 : Densité spectrale de puissance du bruit dans un oscillateur

Le bruit de phase est défini par :

_ me
PNim = -5 Eq. 4.7

ou Nfm est la densité spectrale de puissance du bruit a la frégquence de modulation et P est la

puissance du signal. Le bruit de phase est exprimé en dBc/Hz.

Le bruit de phase dans un VCO provient de plusieurs sources telles que le bruit additif dd aux
pertes dans le résonateur, le bruit de basses fréquences du transistor transposé pres de la
porteuse par les nonlinéairités du transistor et le bruit de hautes fréguences du transistor. Ce
dernier est causé par les fluctuations en amplitude de la tension de commande du VCO. Ce
bruit est d'autant plus fort que le gain Kyco est élevé [Rog_00]. Dans ce travail, nous n’avons
pas pu approfondir I'éude du bruit dans le VCO. Cependant, il existe de nombreuses
publications qui montrent la variation du bruit en fonction des paramétres de |’ oscillateur
[Lee 00] [Eve 98] [Rog_00Q].

4.1.2.4 Puissance de sortie
La puissance du signal de sortie duVCO (Ps) est définie par :

_Veff2 _Vmax2 _Vs?

Ps Eqg. 4.8
RL 2RL 8RL
avec Veff =V MaX - VS Eq. 4.9
:}2 22 g

ou Veff, Vmax et Vs sont, respectivement, I’amplitude en vaeur efficace, en valeur maximale

et en créte acréte (c-c) delatension de sortie. R_ est la résistance de charge.
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Ce paramétre est plus ou moins important selon I’ application. Dans le cas d une récupération
d horloge, le VCO génere un signal qui est utilise en &nt que front d horloge. A priori,
I’amplitude de ce signal n'est pas nécessairement grande. Toutefois, cette amplitude doit
atteindre une valeur suffisante afin d assurer un bon fonctionnement du circuit & commander,
le circuit de décision dans notre cas. A ce stade, hous ne connaissons pas la valeur exacte de
I”amplitude requise. Par conséquent, nous allons fixer de facon arbitraire a Vs = 0,3 Vc-c, en
nous basant sur I’amplitude du signal d’ horloge généré par un générateur idéal, utilise comme

référence pour les circuits de décision étudiés au laboratoire.
4.2 Oscillateur detype Colpitts

Avant de présenter |’architecture du VCO étudié dans ce travail, nous alons d abord
introduire le principe d'un oscillateur de type Colpitts, sur lequel est basé notre VCO. Cette
topologie est couramment utilisée pour réaliser un oscillateur a faible bruit [She 03] [Bae 02]
[Zha 02]. L’oscillateur Colpitts, présenté sur la figure 4.3, est un oscillateur LC. Il est
composé d'un transistor, élément actif, ains que d une inductance L et des capacités C; et G
comme éléments de résonance. R représente la charge de sortie. L'impédance Zin et les

tensions V; et V, seront définies par 1a suite.

Fig. 4.3 : Oscillateur de type Colpitts

Pour réaliser un VCO, il faut un acces pour une tension de commande (Vcom) qui sert a
contrbler la variation des capacités G et G. Ces capacités variables vont jouer le rble de
« varactors ». Remarquons que les valeurs de ces varactors sont en général grandes devant les
capacités de jonction des transistors, afin de négliger ces capacités «parasites » qui peuvent

modifier la fréquence d’ oscillation.

Cetype d' oscillateur peut étre modélisé par les deux approches suivantes :
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4.2.1 Approche amplificateur arétroaction

Dans cette approche (Fig. 4.4), nous pouvons identifier une boucle a rétroaction positive avec
les gains G et H. G est le gain d’amplification tandis que H est le gain di a la rétroaction,
congtitué par les éléments passifs (L et C) déterminant la fréquence de résonance [Rog_03]
[You 99].

Fig. 4.4 : Oscillateur a rétroaction positive
G et H dépendent de la fréquence et sont reliés par la relation entre Vy et V> :

Ve GW)

_ Eg. 4.10
Vi 1- G(w).H(w)

V1 et V, sont les tensions d’ entrée et de sortie de la boucle, comme indiquées sur lafigure 4.3.

Les conditions d’ oscillation sont données par |e fameux critére de Barkhausen :
IGH|=1 Eq. 4.11
et Arg(G.H)=0° Eq. 4.12

Le module du gain de boucle G.H est unitaire et le déphasage total de la boucle est nul, ala

fréguence d’ oscillation définie précédemment par I’ équation 4.1 et par :

_ C.C
C= CiG Eqg. 4.13

en considérant que C est trés grand devant les capacités de jonction du transistor. Remarquons

gue les deux capacités sont en configuration série.

Au démarrage, le gain |G.H| est supérieur a 1, puis devient I’unité lorsgque |’ oscillation est

établie. Cette condition est vérifiée a la fréquence d’ oscillation définie par les ééments LC.
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4.2.2 Approche résistance négative

L e deuxiéme approche est basée sur le concept de la résistance négative [Dea 00] [Zha 03].
Lafigure 4.5 présente le schéma équivalent de I’ oscillateur comportant une résistance de perte
(R) dans le circuit. Pour qu'il y ait oscillation, il faut apporter une énergie pour compenser
cette perte qui est représentée par une énergie positive. D’ou le réle de la résistance négative

(Rneg).

LS l Rneg

Fig. 4.5: Oscillateur a résistance négative

S on sépare le circuit en deux parties, L-R et GRneg, cette seconde partie représente en
réalité I'impédance d’ entrée Zin du circuit (Fig. 4.3), dont Rneg est la partie réelle et C et la
partie réactive.

Au démarrage, Rneg doit étre supérieur a R. Lorsgue |’ oscillation est maintenue, Rneg annule
exactement |’effet de perte de R. En d’ autres termes, ceci correspond a un gain unité pour

I”amplificateur en boucle fermé. La condition d’ oscillation se traduit par :
|Rneg| =R Eq. 4.14

A cet instant, I"impédance de la capacité compense exactement celle de la self (ou complexe

conjugué):

iLw=-—L_
JLw oW Eq. 4.15

ce qui donne la méme fréquence d oscillation que dans I’ égquation 4.1 et C est donnée par

I’ égquation 4.13 dans e cas d’ un oscillateur Colpitts.
4.3 Architecturedu VCO éudié

Le VCO présenté dans la figure 4.6 est basé sur une architecture similaire a celle proposée par

Baeyens et a. [Bae 00]. On peut idertifier deux cellules Colpitts symétriques. Chacune est
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constituée de : deux transistors Q1 et Q3 (ou Q2 et Q4), une ligne coplanaire (CPW : coplanar
waveguide) et des capacités variables. Ces capacités sont ici formées par les jonctions base-
émetteur de Q1 (ou Q2) et base-collecteur de Q1 et Q3 (ou Q2 et Q4).

Rbias [
/IJ: Cac E Ree E Ree E Ree
- T
Vhbias Vee ;Cac

Fig. 4.6 : Schéma électrique du VCO avec une architecture différentielle
Les autres éléments du circuit ont des fonctions complémentaires :

- Lestransstors Q5, Q6, Q10 et Q11 forment le miroir de courant. Nous reviendrons dessus

dans |e paragraphe suivant.

- La pare cascode Q7 et Q8 sert a isoler I'oscillateur de la charge de sortie R.. Ces

transistors sont polarisés al’ aide du transistor Q9.
- Lescapacités Chbb et Cac sont des capacités de découplage.
- Rbias et Ree sont des résistances nécessaires a la polarisation.
4.3.1 Analyse du circuit

C’est une structure de type équilibré avec deux sorties différentielles V+ et V-. On peut donc
analyser ce circuit en n"en considérant qu’une partie (Fig. 4.7). Cette partie est basée sur la
topologie Colpitts ou une ligne de transmission de type coplanaire est utilisée comme é ément
inductif. Les capacités C; et C, de lafigure 4.3 sont « intégrées » dans les transistors Q1 et
Q3. Ce sont en rédité les capacités base-émetteur de Q1 (Chel) et base-collecteur de Q3
(Cbc3). Or, il existe une 3™ capacité variable qui est la capacité base-collecteur de Q1

(Cbcl). En effet, ces trois capacités, étant du méme ordre de grandeur, doivent étre prises en
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compte dans le calcul de la fréquence d oscillation (Eg. 4.1). Notons gue cette étude n'a pas
été faite dans la publication de Baeyens et nous verrons que gréce a la variation de cette

capacité, plutdt que celle du transistor Q3, la variation en fréquence devient plus large.

Ree

Fig. 4.7 : Schéma équivalent de la cellule de Colpitts pour une moitié de circuit
L’ expression des capacités mises en jeu dans |’ équation 4.13 est ainsi modifiée :

_ Cbel.Cbhc3 + Cbhc3.Cbcl + Cbhcl.Chel _ Chbel.Cbc3
€= Chel + Che3 =Chelt i+ ches  E9-416

Il faut noter que cette expression n’est qu’ une premiére approximation car il existe en réalité
d autres capacités, celle de la ligne coplanaire (Ccpw) dnsi que d' autres capacités parasites
dans le circuit, qui interviennent également dans le calcul de Fosc. Ainsi, ces capacités
peuvent perturber la performance en fréquence d’ oscillation et en plage d’accord du VCO,
comme nous le verrons au chapitre 5. Remarquons également que Cbel est en série avec
Chc3 et est beaucoup plus grande que celle-ci. De ce fait, la variation de Cbel vis-avis de la
capacité totale C est négligeable devant celle de Chc3 tant que Cbel reste grande. Dans ce
cas, le second terme du |’ équation 4.16 est a peu pres équivalent a Cbc3, et la capacité totale
seréduit alorsaC ™ Chcl + Cbc3.

Le calcul de la fréquence Fosc et de la capacité C sont obtenus a partir de I’ analyse petit

signal du circuit en boucle ouverte présentée dans I’ annexe B.

Le réglage des fréquences d’ oscillation du VCO se fait a travers la tension Vcom appliquée a
la base du transistor Q1. Un changement de Vcom entraine une variation de la tension base-
collecteur (Vbc) de Q1 et Q3. Ceci produit une variation de Cbcl et Cbc3, qui sont utilisées
comme varactors. La fréquence d oscillation est ainsi modifiée. Quant a Cbel, elle est

constante a cause de la tension base-émetteur (Vbe) de Q1 qui est fixée par le courant de
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polarisation du circuit. Cette architecture a I’avantage de n’avoir aucun recours a des
capacités variables ou varactors en externe, ce qui rend le circuit beaucoup plus compact. Elle
est par ailleurs trés bien adaptée a des applications hautes fréquences gréace aux faibles valeurs

des capacités de jonction du transistor.

Pour I’ensemble du circuit, le bnctionnement en mode différentiel est assuré par la masse
virtuelle créée entre les bases de Q3 et Q4. Ce point virtuel présente une impédance éevée
gréce a une résistance Rbias de forte valeur et au miroir de courant cascode (Q3-Q5 et Q4-
Q6). Le courant de polarisation (Ibias) des transistors est généré par ce miroir, qui est contrélé

par une tension Vbias a travers la résistance Rbias et les transistors Q10-Q11.

Les transistors cascode Q7 et Q8 servent aisoler |’ oscillateur de la charge. Les sorties V+ et
V- sont différentielles avec un déphasage de 180°. Les charges de sortie R de 50 W sont
utilisées pour une adaptation d’'impédance avec les équipements de mesure. Ces résistances
R peuvent étre remplacées par une impédance d’ entrée, dans le cas ou le VCO est suivi par
un circuit numérique, tel que le circuit de décision ou le comparateur de phase de la PLL, qui

présente la méme impédance.
4.3.2 M éthodologie de conception

Le but de cette conception est d'obtenir un VCO fonctionnant a une fréguence bien
déterminée, avec une plage d'accord satisfaisante et qui consomme le moins d énergie
possible. Pour cela, il faut choisir, de facon judicieuse, les é éments constituant le circuit ainsi

que le point de fonctionnement de chacun d’ entre eux, afin d obtenir le résultat optimal.

La méthode consiste a déterminer la capacité et I'inductance nécessaires pour obtenir la
fréquence d oscillation désirée (Eq. 4.1). Puisgue la capacité et sa variation dépendent du
transistor, qui est également I’ élément actif du circuit, nous alons d abord choisir le transistor
principal. Celui-ci donne une valeur de la capacité totale qui sert ensuite a déterminer la
valeur d’'inductance, puis les dimensions requises pour la ligne coplanaire. Selon ces
dimensions, il existe une capacité de b ligne (Ccpw), qui S goute a la capacité totale de
I’équation 4.16. 1l en résulte une modification de la fréquence d’ oscillation par rapport a la
valeur prévue. Il faut donc prendre en compte cette capacité Ccpw dans le calcul de la capacité
totale, puis déterminer la nouvelle vaeur d’inductance pour retrouver la bonne fréguence. Et

ceci de facon itérative jusgu’ a ce que I’ on trouve les dimensions finales de la ligne.
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Quant a la plage d'accord, elle dépend de la variation de la capacité Cbc. Nous alons
commencer par étudier cette variation avant de présenter les transistors et les lignes

coplanaires choisis pour le circuit.
4.3.2.1 Variation de la capacité base-collecteur (Chbc)

Nous avons vu au paragraphe précédent que la variation de la fréquence Fosc dépend des
capacités Chcl et Cbc3. Nous alons donc éudier la variation d une capacité Cbc en fonction
de latension Vbc puis celle de Cbcl et Cbhc3 en fonction de Vcom ains que I'impact sur la

plage d’ accord.

La variation d’'une capacité Chc en fonction de la tension Vbc (Fig. 4.8) suit en premiére

analyse la loi d’ une capacité de jonction pn [Sze 81] :
Cjc

& Vb
Vic g

Chc = Eq. 4.17

ou Vbc est la polarisation en inverse de la jonction base-collecteur. Cjc est la capacité de
jonction Cbc a Vbc = 0. Vjc et Mjc sont respectivement la barriére de potentiel et le
coefficient de variation, égal @ 0,5 pour une jonction abrupte.

Che (fF)

0 02 04 06 08 1 12 14 16 18 2 22
|Vbce| (V)

Fig. 4.8 : Variation de Cbc en fonction de |Vbc| dans un transistor

On voit que Cbc décroit de fagon quadratique avec [Vbc| puis de fagon plus lente pour les
fortes [Vbc| ; en réalité, une fois que le collecteur non dopé et déserté, la zone de champ ne

peut plus s étendre et la réduction de capacité sature.

Nous pouvons également définir cette capacité en fonction de I’ extension de la zone de charge

d espace (Wzce) :
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&e.S
Wzce

Chc =

Eq. 4.18

ou e, €t e sont respectivement la permittivité du vide et la permittivité relative du collecteur.
S est la surface de la jonction base-collecteur. Cette égquation montre que la capacité Cbc
atteindra une vaeur minimale (Cbc_min) lorsgue I’ épaisseur de la zone de charge d espace
est maximum, C’est-a-dire que le collecteur est complétement déserté. Ainsi, nous pouvons
déterminer Cbc_min en utilisant cette méme expression en remplacant Wzce par |’ épaisseur

de la couche collecteur.

Remargquons que puisgue la zone de charge d espace varie en fonction de la tension Vbc
appliquée, ces deux relations (Eq. 4.17 et Eqg. 4.18) sont équivalentes jusgu’a ce que le
collecteur soit completement déplété. Au dela de cette limite, la courbe théorique de la
capacité d une jonction continue a décroitre alors que la variation réelle devient constante a

Cbc_min.

Afin d’ obtenir le maximum de plage d’ accord (Eq. 4.3), il faut optimiser Cmin et Cmax (Eq.
4.2). Dans notre cas, ce sont les valeurs minimale et maximale de la capacité totale C définie
dans I’ équation 4.16. Puisque la variation de C dépend des variations de Chcl et Chc3, nous
alons les éudier en fonction de la tension de commande V com.

A partir du schéma éectrique de la figure 4.7, on voit qu’'une variation de Vcom entraine
simultanément une augmentation de Vbcl et une diminution de Vbc3, ou vice versa. Lafigure
ci-dessous montre la variation de Cbcl et Cbc3 en fonction de la polarisation Vbc ainsi que de
Vcom. Quand Vcom augmente, Cbcl part d’'une valeur minimale constante puis croit

rapidement, alors que Cbc3 varie de fagon opposée.
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5 Chc constant Chbc variable

-3 -2 -1

vo l

-
5 % Chc variable Cbc constant

+ + + + t + + + + t
o 1 [Vbe3| (V) 5

Vol

Vcom (V)

Fig. 4.9 : Variation inverse et simultanée de Cbcl et Chc3 en fonction de Vcom

D’aprés |’ équation 4.16, la capacité totale C est approximativement égale ala somme de Cbcl
et Cbc3 (a une fraction prés). L’ excursion de fréquence est donnée par la capacité maximale
d'un cbté et la capacité minimale de I'autre. Pour optimiser cette excursion, nous devons
limiter le recouvrement des deux courbes. La méthode consiste donc a utiliser la variation

d’ une seule capacité Chc en gardant I’ autre constante, comme le montre la figure 4.10.

1lére zone 2éme zone

>
> 34 >i< >
0 , Chbcl constant . . . . , Chbcs3 constant . |
0 1 2 3 4
>
Vcom (V)

Fig. 4.10 : Variation optimisée de Cbcl et Chc3 en fonction de Vcom

Nous avons deux possibilités : soit utiliser la variation de Cbhc3 en gardant Cbcl constante,
soit I'inverse. Nous verrons plus loin dans la partie consacrée a la simulation que la deuxiéme
possibilité est plus avantageuse car Cbcl a plus d'influence sur la variation de C que Chc3.
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Afin de se situer dans la zone choisie, il faut controler les polarisations des transistors. Le
transistor dont la capacité est variable, Q1 par exemple, doit étre polarisé de sorte que Vbc
soit faible en valeur absolue, alors que pour le transistor dont la capacité est constante (Q3),
Vbc correspondant doit étre élevée en valeur absolue. Cela revient a fixer la tension Vce des
TBdH (car Vbe est constante et VVce = Vbe - Vbc).

4.3.2.2 Choix des transistors

Les transistors sont d'abord choisis selon la valeur et I’amplitude de variation de Cbc afin de
fixer la fréequence d oscillation et d optimiser la plage d accord. Ensuite, ils doivent étre
choisis de fagon a ce que le circuit puisse fonctionner aux hautes fréquences ¢ 40 GHz).
Notons gue la fréquence maximale d oscillation (Fmax) du transistor doit étre bien supérieure
alafréquence d oscillation considérée du VCO. Dans ce travail, les transistors utilisés sont de

type bipolaire a double hétérojonction (TBdH) InP, qui seront présentés plus loin.

Pour un transistor donné, les performances en fréquence dépendent du courant collecteur (Ic)
et de la tension collecteur-emetteur (Vce). La figure 4.11 montre les caractéristiques de Ft et

Fmax en fonction de Ic, aVce = 1,6 V, pour un TBdH d' une surface d’ émetteur de 2x10 pm?.

250 T
E / Fmax
200 T
~ I [
X I
€ 150 % \
3 I Ft
c I
L 100 T
[} 4
g I
50 T
oF
0 10 20 30 40 50
Ic (mA)

Fig. 4.11 : Caractéristiques de Ft et Fmax en fonctiondelcaVce= 1,6 V

Les maximum de Ft et Fmax se situent, respectivement, a Ic voisins de 26 et 22 mA. Pour
réaliser un VCO capable de fonctionner a des fréquences élevees, on aintérét atravailler dans
la zone ou les TBdH donnent les meilleures performances, notamment en Fmax. Nous verrons
au paragraphe suivant qu’ en réalité, on ne peut pas travailler a ce niveau de courant en raison

de lalimite en puissance a considérer.
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Ainsi, nous avons choisi, pour notre expérience, deux types de transistors dont les

caractéristiques mesurées sont données dans |le tableau suivant :

Surface . Tension de
ot Excursion . Ft (GHz) Fmax (GHz)
Nom d’ émetteur | Cbe (fF) de Che (fF) polarisation aVee=16V |aVvee= 16V
(Hm?) Vee (V)
T10RA20 2x10 ~90 26> 21 122 180426 mA | 220222 mA
T15RA20 2x15 ~150 37> 30 1>2 180a38 mA | 200232 mA

Tab. 4.1 : Caractéristiques des TBdH utilisés pour VCO
4.3.2.3 Point de fonctionnement et polarisations

Le point de fonctionnement du transistor est défini par le couple (Ic, Vce). Ces paramétres
sont controlés par les polarisations du circuit, a savoir Vbias, Vee, Vbb et Vcom (cf. Fig. 4.6).

Le courant Ic et latension Vce sont fixées de la fagon suivante :

» Lecourant Ic doit étre dans la zone ou les TBdH donnent les meilleures performances en
fréquence (8 4.3.2.2). Ce courant est fixé selon Ibias, qui est Iui-méme contrélé par Vbias

et Vee du miroir de courant.

» Latension Vce est fixée selon les critéres de variation de Cbc (8 4.3.2.1). D’ aprés les
caractéristiques des TBdH ci-dessous (Tab. 4.1), latension Vce d' un des deux transistors
(Q1 ou Q3) doit varier entre 1 et 2 V afin de profiter du maximum de variation de Chbc,

alors que celle de I’ autre doit étre au delade 2 V pour garder Cbc constante.

Le point de fonctionnement (Ic, Vce) de chague transistor correspond a une puissance
dissipée = Ic x Vce. Cette puissance ne doit pas dépasser une certaine limite, donnée par la
courbe appelée «isopuissance », afin d’ éviter le claguage du transistor par échauffement. Le
dépassement en puissance est en général di a la variation autour de (Ic, Vce) en régime
dynamique. La figure 4.12 montre I’ évolution de cette variation, obtenue par simulation, sous
laforme du cycle de charge pour les transistors Q1 et Q3 de la figure 4.6, ains que la courbe

ISopuissance.
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a)TBAH Ql:lc= 6mAet Veel= 14V b) TBAH Q3: lc= 6 mA et Vce3= 2,1V

Fig. 4.12 : Courbe isopuissance et cycles de charge des TBdH QL1 et Q3 en régime dynamique

Nous pouvons constater que le cycle de charge décrit une caractéristique autour du point de
fonctionnement donné pour chague transistor : Ic = 6 mA, Veel = 1,4V et Vce3 =21 V.
Dans les deux cas, le cycle de charge reste dans la limite isopuissance. Si on travaille a un
courant Ic plus fort, Ft et Fmax seront plus élevées, mais la caractéristique dynamique
dépassera cette limite, s Vce n’est pas diminuée. Or, cette tension est déterminée par la plage
de variation de Cbc exigée. Auss au lieu de diminuer Vce, est-on contraint de travailler alc
faible afin de rester dans la limite isopuissance. Nous avons choisi Ic = 6 mA pour le TBdH
de type T1I0RAZ20 et Ic = 7 mA pour T15RA20. Cependant, cette condition ne pénalise pas
pour autant le bon fonctionnement du circuit car a ce courant, on obtient Ft = 120 GHz et
Fmax = 160 GHz pour T10RA20 (Fig. 4.11), et Ft = 110 GHz et Fmax = 160 GHz pour
T15RA20, ce qui reste suffisant pour des fréquences d’ oscillation du VCO voisines de 40
GHz.

4.3.2.4 Choix des lignes coplanaires

Pour I’éément inductif, nous allons utiliser une ligne coplanaire plutét qu’ une self. En effet,
nous ne disposons pas de modele correct d'un self pour la simulation. Nous aurions pu
également utiliser une ligne de type microruban (ou microstrip) mais celle-ci nécessite une
réalisation technologique plus complexe et est tres sensible aux variations technologiques, ce
qui rend le résultat peu fiable. Par conséquent, I'utilisation d une ligne coplanaire nous
semble adaptée a notre application qui nécessite une grande précision sur la valeur

d’inductance, tout en gardant le circuit compact.
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Une ligne coplanaire est congtituée d une ligne métallique de transmission de dimensions L
pour la longueur et W pour la largeur, placée entre deux plans de masse a une distance de
séparation G (ou Gap en anglais) (Fig. 4.13a). Nous allons par la suite adopter la notation
(W,G,L) exprimée en um pour décrire les dimensions de laligne.

a) géométrie
Substrat
Métal2 (Ti/Au) : 1,2 pm
4 <4—— Polyimide2 : 2 ym
b) coupe transversale = <— Polyimidel : 2 ym
Substrat (g,_s) (&_p)
350 - 400 pm

Fig. 4.13: Ligne coplanaire (CPW) de dimensions (W,G,L) et sa structure des couches

A partir d'une valeur d'inductance (Lcpw) ou de capacité (Ccpw), € en connaissant les
parameétres physiques des couches, nous pouvons déterminer les paramétres géométriques de
laligne, par I'intermédiaire d’ une impédance caractéristique Z, [Lon_90] [Gup_96]. Ce calcul

sera détaillé dans |’ annexe C. Ces paramétres sont reliés par I’ expression:

— (Lo
2= ko Eq. 4.19
Lo= 20T o ¢y = 45T Eq. 4.20
C ZoC

ou Lo et Cy sont I'inductance et la capacité par unité de longueur de la ligne coplanaire. ¢ est
la vitesse de la lumiere. eg; est la constante diélectrique effective de I’ ensemble des couches
constituant la ligne coplanaire. 1l faut remarquer que ces couches comprennent deux couches
de polyimide en plus du substrat InP (Fig. 4.13b). e dépend donc de la constante diélectrique
de polyimide (er , = 2,9) et de InP (e, s = 12,6). De plus, elle depend de |a géométrie de la
ligne et de I’ épaisseur de chague couche (voir annexe C). Par conséquent, la modélisation de

la ligne coplanaire doit prendre en compte la totalité de la structure accolée afin de conserver
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la précision du calcul. Notons également que les parametres caractéristiques de la ligne

coplanaire sont fonction de la fréquence.

Cependant, pour une valeur d’'inductance donnée, il y a plusieurs possibilités de choisir les
dimensions de laligne. Nous alons établir quelques criteres afin de déterminer les dimensions

d'une ligne optimale en tant qu’ éément inductif du VCO.
» L’inductance constante sur la plus large plage de fréquence possible

Selon les dimensions, la fréquence de résonance propre de la ligne coplanaire varie. A partir
d une simulation avec le logiciel ADS, en considérant une structure plus simple avec substrat
InP et sans couche de polyimide, on peut voir I’évolution de I'inductance en fonction de la
fréquence (Fig. 4.14). Pour une ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) um, on voit que
I"inductance est a peu prés constante, puis augmente avec une résonance a la fréguence de 120
GHz.

m1
freq=40.00GHz
imag(Z(1,1)/(freq*2*pi)=1.563E-10

4E9

2E-9—4

-2E-9—

imaglZ{1 1)ffreq™ 2 pi)
T

AE9— i
0 20 40 60 80 100 120 140

freq, GHz

Fig. 4.14 : Inductance Lcpw de la ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) um en fonction

de la fréquence

Plus cette résonance se trouve a une fréguence élevée, plus la zone d’' inductance constante est
large. Ce phénomene est accentué lorsque la séparation entre laligne et les plans de masse (G)

augmente, ce qui correspond naturellement a une diminution de la largeur de laligne (W).

Cette variation d'inductance doit étre prise en compte dans le choix des dimensions de la
ligne. En effet, I'inductance utilisée dans le VCO doit avoir la valeur la plus constante
possible, dans la gamme des fréquences de travail (puisqu’elle fixe Fosc). Par exemple, pour
un VCO fonctionnant dans la gamme de 40 GHz, la résonance doit se trouver au dela de 100
GHz.
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> Lacapacité delaligne (Ccpw) au minimum possible

Sur la figure 4.14, nous observons un changement de phase d'impédance au dela de la
résonance. La ligne coplanaire devient alors capacitive car elle est dominée par la capacité
Ccpw. Plus cette capacité est grande, plus basse est |a fréquence de résonance, ce qui diminue
la zone d'inductance constante. Il faut donc réduire la capacité de la ligne a son minimum.
Cette capacité diminue avec le rapport entre W et G ainsi qu’ avec lalongueur L (voir le calcul
de Ccpw dans I’annexe C), ou encore elle diminue avec la surface (WxL) de laligne centrale

et pour une séparation G plus grande.

Par ailleurs, Ccpy est considérée comme une capacité parasite qui vient s gjouter a la capacité
totale C dans I’ éguation 4.16. L’ gjout de la capacité Ccpy entraine une augmentation de C, et
ceci a beaucoup d'influence notamment lorsque C = Cmin. L’ augmentation de Cmin diminue
Fosc_max (EQ. 4.2), et par conséquent, la plage d accord (Eg. 4.3). C'est une raison de plus
de minimiser Ccpw €t ceci de facon a ce qu'elle soit négligeable devant les capacités Chc,

pour ne perturber ni lavaleur de Fosc ni celle de la plage d' accord.
» Larésistance au minimum possible

Comme tous les ééments de conduction, une ligne coplanaire présente des pertes. Ce sont
essentiellement les pertes ohmiques dues a la résistance de la ligne métallique. La résistance
d une ligne est une fonction de sa résistance par carré et de sa géomeétrie, selon I’ équation :

— s L
R= Rcarre.W Eq. 4.21

ol Rearré :% Eq. 4.22

our et esontlarésistivité et I’épaisseur du métal constituant la ligne coplanaire.

Pour diminuer la résistance, donc les pertes, il faut réduire la longueur de la ligne (L). En
revanche, on a intérét a augmenter la largeur (W) et I’ épaisseur (€). Or, une ligne plus large
augmente la capacité Ccpy, Ce qui nuit a la peformance du VCO, comme expliqué
précédemment. Pour préserver une résistance assez faible, nous devons utiliser une ligne avec
le métal le plus épais possible. Toutefois, I’ épaisseur du métal ne doit pas étre excessive a
cause de I'effet de peau. Ce phénomene, entrant en jeu surtout aux hautes fréquences, ne

permet une pénétration d' une onde éectromagnétique dans le métal que sur une fable
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€paisseur, ce qui peut causer une perte supplémentaire sous forme de résistance si le métal est
trop épais [Rog 03]. Avec la technologie disponible, nous allons utiliser le second niveau
métallique d’'interconnexion qui présente une grande épaisseur (~1,2 um) tout en restant dans

la limite pour la profondeur de peav.
» Résumé pour le choix des dimensions de la ligne coplanaire

Ce tableau indique la variation des parametres caractéristiques de la ligne coplanaire telles
que la capacité Cepy, la résistance et la zone d'inductance constante, suivant la largeur, la

separation, la longueur et I’ épaisseur de la ligne.

Cepw R Zone de Lcpw
constante

Quand W augmente / \ \

Quand G augmente \ = /

Quand L augmente / / \

Quand e augmente = \ =

Tab. 4.2 : Récapitulatif de I’ influence des parameétres géométriques sur les caractéristiques

delaligne coplanaire

Le but étant de diminuer Ccpw €t R et d’augmenter la zone ou Lcpw est constante, la
géométrie optimale de la ligne coplanaire est donc une ligne raisonnablement épaisse, courte
et étroite avec une large séparation avec les plans de masse. Cependant, il faut noter que cette
configuration est seulement indicative et ne peut pas toujours étre satisfaite. En réaité il faut
également considérer la valeur d’'inductance nécessaire (pour fixer Fosc) qui va parfois a

I’ encontre de ces critéres d’ optimisation.
4.4 Réalisation technologique

Cette partie décrit brievement |a technologie de fabrication du circuit. Ces techniques ont été
initialement développées dans le laboratoire CNET de France Télécom et bénéficient depuis
d un progrés technologique continu au laboratoire Opto+ d’'Alcatel. Rappelons que, a cause
de I’intégration dans un méme substrat, les transistors utilisés pour les circuits sont les mémes
que ceux présentés dans le chapitre 2. Par conséquent, la technique d’ épitaxie, la structure des

couches et les performances du transistor présentées précédemment sont aussi valables dans
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ce chapitre. Nous allons donc illustrer les éapes technologiques de réalisation du transistor.
En particulier, la technique d’ auto-alignement sera introduite. Enfin, les éléments unitaires
intégrés dans le jeu de masqgues, permettant de tester |es caractéristiques du composant, seront

présentés.
4.4.1 Lesétapestechnologiques

Les processus technologiques pour la fabrication des transistors et des circuits a base d' InP
sont treés bien maitrisés dans notre laboratoire. Le développement ains que I’ évolution de
différentes techniques, permettant d obtenir des performances améliorées des transistors et
des circuits, ont éé décrits dans plusieurs travaux de these [Caf_96] [Mba_99] [Bla_00].
Ainsi, nous allons présenter un résume des étapes technol ogiques utilisées dans le cadre de ce

travail.
4.4.1.1 Technologie d’ auto-alignement

Afin d’améliorer les performances du transistor ainsi que pour simplifier certaines étapes
technologiques, nous avons utilisé la technique d auto-alignement [Rie 99]. Cette technique
consiste a déposer le contact base en utilisant le contact émetteur comme masgue (Fig. 4.15a).
Cette manipulation nécessite une sous-gravure de la couche d’ émetteur par rapport alalimite
de la métallisation, en général de |’ ordre de 0,4 um. La technologie d auto-alignement permet
de réduire la résistance de base (Rb) par rapport a la technologie d’ alignement classique. En
effet, celle-ci nécessite une distance minimum entre le contact base et le contact émetteur afin
d éviter un court-circuit (Fig. 4.15b). Cette configuration impose une base plus large, donc

une augmentation de Rb.

(—

g — |

Base Base
Collecteur Collecteur
Sous-Collecteur ‘ Sous-Collecteur ‘
a) structure auto-alignée b) structure classique

Fig. 4.15 : Comparaison de la structure avec ou sans auto-alignement (coupe transversale)
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D’aprés la définition de Fmax dans le chapitre 2, la diminution de Rb entraine donc une
améioration de Fmax. De plus, la technique d auto-alignement permet d’ éviter, de fagon

systématique, I’ éventuel court-circuit émetteur-base, ce qui donne un meilleur rendement.

Par ailleurs, la métallisation d émetteur, servant comme masguage du contact base, facilite
I’ alignement manuel du contact. En particulier, dans la technologie actuelle ou les dimensions
du dispositif deviennent de plus en plus submicroniques, les limites de la réalisation
technologique demandent beaucoup de soin. A noter qu’il est également possible de réaliser

I’ auto-alignement pour le contact collecteur (Fig. 4.154).
4.4.1.2 Fabrication d'un TBdH

Le jeu de masques comporte 15 niveaux, dont 3 niveaux métaliques. L’ avantage d’ avoir
plusieurs niveaux de métal est de faciliter laréalisation du dessin de masques, notamment vis-
avis du routage des interconnexions entre les ééments. Les procédés importants sont |a
lithographie, le dépdt, la gravure, la passivation et la planarisation. Les éapes technol ogiques
pour réaliser un TBdH sont les suivantes :

E 1. lithographie du contact émetteur

1
2. dépdt du contact émetteur (Ti/Au)
contact E, mesa E 3. gravure chimique du mesa émetteur
. . 4. lithographie du contact base
_] [ 5. dép6t du contact base (Ti/Au)
contact B, mesa B 6. gravure chimique du mesa base
c 7. lithographie du contact collecteur
. mel T — 8. dépdt du contact collecteur (Ti/Au)
C . 9. lithographie de protection (isolation)

contact C, isolation

10. gravure chimigque du mesa collecteur

5 11. passivation avec du polyimide

12. lithographie des vias

planarisation, vias 13. gravure des vias
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14.dépbt du métal interconnexion (Métal2)

interconnexions

Fig. 4.16 : Etapes technologiques de fabrication d’un TBdH
4.4.1.3 Fabrication des é éments passifs

Les éléments passifs sont intégrés une fois que la fabrication du transistor est terminée. Les
résistances sont réalisées par un dépdt de Nickel Chrome NiCr. Les capacités de découplage
sont réalisées en technologie MIM (Metal-Insulator-Metal) telle qu’une couche mince d'un
isolant diélectrique, le nitrure de silicium SgN4, est inséré entre les deux couches métalliques
Métall et Métal2 (Fig. 4.17). Les lignes coplanaires sont réalisées avec le niveau Métal2, afin
de minimiser les pertes de la ligne et de permettre une connexion directe avec les transistors

ains qu'avec les capacités de découplage.

Métal3
Polyimide2
¢! CPW
E Métal2
Capacité
©
InGaAs Métall
InP

Fig. 4.17 : Fabrication des éléments unitaires
4.4.2 Lesélémentsdetest

A chaque réalisation technologique, on gjoute dans le jeu de masgues des é éments de test, en
plus du circuit lui-méme. Cette procédure a pour but de vérifier la précision de chaque
élément afin de déterminer |’écart éventuel entre la mesure et la simulation. 1l existe deux

types d’ éléments de test :

- Les motifs tests permettant de déterminer les caractéristiques d’ un composant tel que le

transistor, la ligne coplanaire, la résistance et la capacité.
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- Les motifs tests permettant de valider une étape technologique, par exemple les TLM, les

croisements et les vias.
4421 Lestransistors unitaires TBdH

Les figures 4.18a et 4.18b montrent le dessin de masques et la photographie MEB
(Microscope Electronique a Balayage) d’un TBdH fabriqué, d’' une surface d’ émetteur de 2x10

um2, Les performances des transistors sont déterminées a partir de ce motif.
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Contact auto-aligné

a) Dessin de masqguses : vue de dessus b) Photographie MEB (longitudinale)

Fig. 4.18 : Dessin de masgue et photographie d’ un TBdH unitaire : surface d’ émetteur =
2x10 p?

4.4.2.2 Leslignes coplanaires CPW

Dans notre conception, la ligne coplanaire est préférée alaligne microruban. En effet, laligne
microruban nécessite un «via hole » afin de connecter les composants en face avant avec le
plan de masse se trouvant en face arriére du substrat. De plus, son impédance caractéristique
est sensible a I’ épaisseur du substrat, ce qui n’est pas le cas pour la ligne coplanaire. Celle-ci,
illustrée dans la figure 4.19, a une impédance caractéristique dépendant des dimensions et de
I” espacement entre la ligne et les plans de masse. Ces derniers se trouvent sur la méme face du

substrat, ce qui rend la conception plus commode.

Le second niveau du métal est utilisé pour laligne coplanaire. Il est compose de titane Ti (0,2
pm) et d’or Au (1 pm). L’ utilisation du titane permet une bonne adhérence sur le matériau
semiconducteur afin d’ assurer la stabilité du contact. L’ or est utilisé & cause de son excellente

conductivité.
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Fig. 4.19 : Motif d'une ligne coplanaire: W= 15um, G = 30, L = 250 um

La caractérisation de la ligne s effectue a partir de la mesure des paramétres S. L’inductance
et la capacité de laligne peuvent en étre déduites. Pour avoir plus de précision sur ces valeurs,
une correction doit ére faite a partir de la mesure des motifs court-circuit et circuit-ouvert,

afin d' extraire les capacités parasites des plots d’ acces.
4.4.2.3 Lesrésistances et les motifs TLM

Plusieurs motifs de test sont insérés selon la valeur et la largeur de la résistance. La figure

4.20a montre un motif de test d’ une résistance de 500 W de 10um de largeur.
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a) Résistance du circuit b) Motif TLM pour les résistances d' acces
Fig. 4.20 : Motif desrésistances et TLM

Un autre type de motif est le TLM (Transmission Line Method) [Ree 82]. Il est destiné a
caractériser les résistances des couches d émetteur, de base et de collecteur ains que la
résistance de contact. La méthode consiste a mesurer la résistance entre deux contacts pour
différentes distances, puis de tracer cette résistance en fonction de la distance. On obtient une
ligne droite ou la résistance de la couche est déduite de la pente et |a résistance de contact est
déduite de |’ abscisse al’ origine. Ces mesures permettent de caractériser les couches ainsi que
la qualité des contacts, et constituent un guide en vue d’amélioration des performances en

fréguence du transistor.
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4.4.2.4 LescapacitésMIM

Connaissant la constante diélectrique relative (e;) du SgN4 et I'épaisseur de la couche
diélectrique (€), nous pouvons déterminer la surface nécessaire (S) pour réaliser la capacité

désirée (C) par :

Czﬂe-S Eq. 4.23

Fig. 4.21 : Motifs de test pour les capacités MIM

De la méme fagon que les résistances, plusieurs valeurs de la capacité sont introduites. La

figure 4.21 présente un motif de test pour C =5 pF.
4.4.2.5 Autres motifs : les croisements et les vias

La figure 4.22a montre le motif des croisements entre deux niveaux de métal : Metall et
Metal2 ou Metal2 et Meta 3.

EEEE e S -ﬁ—!}
= l—I—n--m-ll 1! ]
| . ._#

l—l-l
.—l H-H- H—l ﬂ— ::I D

a) Croisement entre deux niveaux de métal b) Motif Via et Via2

Fig. 4.22 : Motif des croisements et des vias

Ce motif a pour but de vérifier I’absence de court-circuit entre les deux meétallisations.

Rappelons également que ces croisements créent des capacités parasites qui nuisent aux
fréguences d'oscillation et a la plage d’accord. Connaissant la surface du croisement, la
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constante diélectrique relative et I’ épaisseur du polyimide, le matériau qui sépare les deux

plans métalliques, on peut estimer la valeur de la capacité parasite selon I’ équation 4.23.

De plus, la garantie de connexion entre les deux niveaux de métallisation est également
vé&ifiée par le test du motif des vias de différentes tailles (Fig. 4.22b). De plus, la mise en

série des multiples vias permet de détecter un éventuel défaut d’ ouverture.
45 Modélisation des éémentsdu circuit

Pour les simulations, on a besoin d’un modele associé a chaque élément du circuit. Les
éléments les plus sensibles pour la détermination et |les variations des fréquences d’ oscillation,
a savoir les transistors et les lignes coplanaires, nécessitent un modéle fiable. Pour les
transistors, nous disposons de deux modeles: Gummel-Poon et HBT. Nous nous intéressons
plus particulieérement a I'évolution de la capacité de jonction base-collecteur (Cbc), qui
détermine la fréquence d oscillation (Fosc). Ces modeles pour le TBdH ains que celui utilisé
pour des lignes coplanaires sont détaillés dans le paragraphe qui suit. Notons que nous ne
présentons pas de modéle de résistance et de capacité de découplage car leur importance vis-

avis de lafréguence d' oscillation est secondaire.
4.5.1 Modéele Gummel-Poon

Cedst le modele de base que I'on trouve fréquemment pour la simulation des transistors
bipolaires classiques (BJT). La variation de Cbc en fonction de Vce selon ce modéle est

présentée dans la figure ci-dessous.

Cbc_minréelle

Che (fF)

0,8 1 12 14 16 18 2 22 24 26 28 3
Vce (V)

Fig. 4.23 : Variation de Cbc en fonction de Vce avec le modele Gummel-Poon
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La valeur de la capacité est calculée selon les équations et paramétres du modéele
[SpiceBJIT_98] [AdsBJIT _02]. Cette valeur est en fait la capacité de déplétion définie dans
I” égquation 4.17, en fournissant |les parameétres nécessaires du modele. Le profil de variation est
donc le méme que dans la figure 4.8, ¢’ est-a-dire Cbc décroit rapidement puis plus lentement,
a Vce élevée. En rédlité, la décroissance de Chc s arréte plus tot, pour une Vce plus faible
(~1,1 V), a la valeur de Cbc_min réedle (~23 fF). Cette vaeur correspond a la capacité
minimale atteinte lorsque la zone de charge d espace atteint son extension maximale, ou
autrement dit gquand le collecteur est completement déplété jusqu’au contact collecteur
[Bla_00]. Cbc_min est alors donnée par I’ équation 4.18 comme indiqué dans le paragraphe 8
4321

Ainsi, a Vce élevée (> 1,1 V), le modée Gummel-Poon sous-estime considérablement la

capacité Chc.

D’ autre part, Cbc est calculée en fonction de V ce en supposant que le courant Ic est nul. Or, il
existe plusieurs phénomenes liés a la présence du courant, notamment dans un TBH ou
TBdH, qui influent sur la valeur ce Cbc. Le modéle n’est donc pas assez précis pour les
variations de la capacité, notamment a fort courant d’injection, ce qui fausse le calcul de Fosc.

Un autre modéle, HBT, plus récent, est mieux adapté dans notre cas.
452 Modele HBT

Ce modde, nommeé HBT [SpectreHBT 98] [UcsdHBT_00], est dérivé du modele Gummel-
Poon. Il est tres bien adapté a la simulation des transistors bipolaire a hétérojonction car il
prend en compte des phénomeénes physiques présents dans ce type de transistors [Bla 02]

[Bla_00]. Une explication plus détaillée est fournie dans I’ annexe D.

L’ application du modéle HBT aux TBdH a base de InP, a été réalisée dans notre laboratoire
[Bla 03], sur la base des travaux de Camnitz et al. [Cam_96]. La différence majeure avec le
modéle Gummel-Poon est |a prise en compte de la variation de la capacité Cbc et du temps de
trangit t ¢ dans le collecteur en fonction du courant Ic. La figure 4.24 montre la variation de

Chbc en fonction de Ic pour différentes valeurs de Vce.
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35 Vece=1V
33
31 Vee=1,2V
29
o 27 Vce=1,6V
S % \‘—v‘_/
8 23 s Vce=1,8V
21 S Vee=2V
19
17
15 t t t } i
0 10 20 30 40 50
Ic (mA)

Fig. 4.24 : Variation de Chc en fonction de Ic pour différentes Vce, selon le modele HBT

Pour des tensions Vce suffissmment élevées ¢ 1,6 V), Cbc diminue d abord avec Ic, puis
augmente de fagon exponentielle a fort courant. Cette augmentation trés marquée de Chc est
due aux effets de blocage des électrons al’interface base-collecteur. En effet, sous I’ effet de la
charge des éectrons en transit, le champ éectrique a la jonction sinverse a fort courant et
S oppose ainsi au passage de ces mémes éectrons, résultant en une augmentation du temps de
transit et de Chc.

On constate également une croissance de Chc pour les faibles valeurs de Vee (< 1,2 V). Ceci
est di a une chute de tension créée par le produit de Ic et de la résistance Rc du collecteur. De
ce fait, la tension Vce vue par le transistor est inférieure a la tension Vce appliquée. Puisque
Vce devient plus faible, la zone de charge d'espace diminue et entraine ains une
augmentation de Chc.

Par ailleurs, ce modéle rend compte de la capacité Cbc_min réelle. Ainsi, s on fait une
extrapolation des courbes de la figure 4.23 jusgqu’alc = 0 mA, on voit que pour Vce élevée (3

1,6 V), la capacité Chc, au lieu de continuer a décroitre comme dans la figure 4.23, atteint une
valeur constante qui est Cbc_min réelle (23 fF). Il faut insister sur le fait que cette valeur est
vérifiée alc nul, et qu'ele peut varier, lorsque ce courant augmente. Ainsi, pour le transistor
de lafigure 4.24, s Ic devient plus élevé = 6 mA par exemple, avec le modéle HBT ou il y a
un effet de courant, on obtient une valeur de Cbc_min plus faible que 23 fF, Cbc_min = 21 fF
pour Vce3 1,6V (Fig. 4.24). De plus, a ce méme courant (ou plus), Cbc_min sera encore plus
faible, si Vce devient encore plus forte (jusqu'a 2,2 V), mais cette diminution n'est plus

significative vis-a-vis de |I’amplitude de variation de Chbc.
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En résumé (Tab. 4.3), pour Ic = 0, Chbc décroit progressivement dans les deux modeles a Vce
faible. Quand Vce devient élevée, elle atteint la valeur Cbc_min rédlle avec le modéle HBT,
alors qu’ elle continue a décroitre avec le modéle Gummel-Poon. A Ic fort, le comportement
de Cbc dans le modéle HBT dépend beaucoup de Vce, alors que dans le modele Gummel-

Poon Chc ne dépend pas du tout du courant.

Vcefable (< 1,2V) Vcefort G 1,6 V)
lc=0 Ic fort lc=0 Ic fort
HBT Cbc\ Cbc / constante = Cbc\\
Cbc_minréele _
23F) puis, 7
Gummel-Poon Cbc\ méme effet que Cbc\ méme effet que
lc=0 (sous-estimée) lc=0

Tab. 4.3 : Variation de Cbc en fonction de Vce et Ic selon les modéles HBT et Gummel-Poon

Pour Vce3 1,6 V, le modéle HBT présente une valeur plus faible de Cbc_min alc = 6 mA
(21 fF) qu'a lc = 0 (23 fF). Ceci signifie qu’il y a un effet de courant qui peut rendre la
variation de Cbc plus large gu’'avec le modéle Gummel-Poon. Dans notre cas, nous allons
appliquer une tenson Vce entre 1 et 2 V (alc = 6 mA) afin d exploiter le maximum de
variation de Cbc qui se trouve entre 26 et 21 fF pour le TBdH de typeT10RA20 et entre 37 et
30 fF pour T15RA20 (Tab. 4.1).

En conclusion, avec un jeu d’ éguations plus complétes et plus pertinentes, le modele HBT
permettra de mieux prévoir le comportement du VCO vis-avis de la fréquence d oscillation

ains que de la plage d accord.
4.5.3 Modéele deslignes coplanaires

Nous utilisons le modele de lignes coplanaires disponible dans les logiciels de simulation
(ADS et Cadence). La précision de ce modéle est auss cruciale car les caractéristiques
extraites (Lcpw €t Ccpw) du modele définissent la fréquence Fosc. Les parametres nécessaires
au calcul de I'impédance caractéristique (Zop), I'inductance (Lcpw) €t la capacité de la ligne
(Ccpw) sont liés aux dimensions de la ligne, ains qu'aux caractéristiques physiques des
couches composant la ligne, notamment le polyimide et le substrat InP. A ce jour, le modéle
disponible sous Cadence a été développé en 1995. Compte tenu de I’ évolution technologique

actuelle, ce modéle présente une imprécision par rapport a la réalisation réelle dans la mesure
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ou il ne tient pas compte de la couche de polyimide de la structure (Fig. 4.13). Rappelons que
le paramétre critique lié a I’évolution technologique est & constante diélectrique effective
(e«r) de I"ensemble des couches (Polyimide + InP). Par ailleurs, la valeur de ce parametre du
modeéle sous Cadence est déduite a partir de la constante diélectrique relative du matériau InP

(er) afréquence nulle, d’ apres |’ expression :
e @1+ef—é1 Eq. 4.24

Afin de vérifier la validité du modele vis-avis du cacul de e e les impédances
caractéristiques, nous avons fait brievement une simulation électrique d une ligne coplanaire
avec et sans polyimide, sur le logiciel AppCad d' Agilent. Les valeurs de egs ang que les
caractéristiques Ccpw €t Lcpw obtenues par ce logiciel sont calculées a fréguence nulle comme
dansle cas de Cadence (Tab. 4.4). A noter que les deux logiciels ne permettent pas de calculer
ces parametres d’ une structure composite telle que notre cas. Nous avons donc eu recours a
une simulation éectromagnétique avec le logiciel HFSS d’ Ansoft, ce qui permet d obtenir,

pour une telle structure, les paramétres S et les valeurs de eg; en fonction de la fréquence.

AppCad Cadence HFSS

e | Copw | Lepw | et | Copw | Lepw | eaf | Copw | Lepw

(fF) | (nH) (fF) | (nH) (fF) | (nH)

Polyimide (2 pm) 2 6 0,14 - - - - - -

InP(370um) | 64 | 32 | 014 | 64| 30 | 015 | - - -

Polyimide + InP - - - 6,4 30 0,15 5 | ParaS |PaaS

Tab. 4.4 : Constante diélectrique effective, capacité et imductance de la ligne coplanaire

estimées par les différentslogiciels

D’ aprés ce tableau, nous pouvons voir que la valeur de e chute de 6,4 a5 en comparant le
résultat obtenu par Cadence avec celui obtenu par HFSS a 40 GHz. Cela signifie que Cadence
néglige I'effet du polyimide sur eqs, and que la variation de celle-ci en fonction de la
fréguence. 1l est donc possible que la simulation du modele de ligne sous Cadence surestime
la valeur de eq réelle. Une mauvaise évaluation de eq; peut entrainer une fausse estimation

des caractéristiques de la ligne, notamment la capacité Ccpw (EQ. 4.20).
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D’ aprés le calcul par AppCad de la capacité de chaque couche séparée, la logique fait que la
capacité Ccpw des deux couches accolées sera comprise entre 6 et 32 fF. Et en tenant compte
de la faible épaisseur du polyimide, Ccpw Sera certainement plus proche de la valeur calculée
pour InP seul (32 fF). Par conségquent, la capacité réelle sera sans doute plus faible que celle
estimée par e modéle sous Cadence. La fréquence d oscillation simulée sera aussi inférieure &
la valeur mesurée. Notons toutefois que la valeur d’inductance est |égérement différente selon
le logiciel utilisé. Cependant, elle ne varie pas vraiment avec I'influence de la couche de
polyimide. Ces hypotheses doivent étre validées par |’ extraction des valeurs d’ inductance et

de capacité de laligne a partir des paramétres S obtenus par HFSS.

Par ailleurs, les connexions entre la ligne et la masse, a travers la capacité de découplage,
ains qu'entre la ligne et les bases des transistors (Q1 et Q2), sont susceptibles de modifier la
valeur d’'inductance. Il est donc souhaitable de modéliser la ligne en prenant en compte les

deux extrémités.

Faute de temps, nous n’avons pas pu mener une étude approfondie des lignes coplanaires.

Notre effort a été porté essentiellement sur le modéle du transistor (§ 4.5.2).

Toutefois, une éude approfondie de la ligne coplanaire sur GaAs a été faite par [Bes 98]. Elle
révéle gque la précision du calcul dépend des discontinuités géométriques de la ligne
coplanaire. Or, dansle cas du VCO étudié, laligne coplanaire utilisée est une ligne droite sans
aucune déviation (voir le dessin de masques 8§ 4.7). Nous pouvons donc considérer le modéle

fourni par les logiciels (avec ses paramétres habituels) comme suffisant de ce point de vue.
4.6 Simulationsdu VCO

Les simulations du circuit VCO ont été divisées en deux parties. La partie fréquentielle a été
effectuée a I’aide du simulateur « Harmonic Balance » et Parametres S du logiciel Agilent-
ADS en utilisant le modele Gummel-Poon pour les transistors. La partie temporelle a été faite
avec le simulateur «Spectre » du logiciel Cadence en utilisant le modéle HBT. Actuellement,
ce modéle est disponible a la fois sous ADS et Cadence. Mais nous avons choisi de ssimuler
unigquement sous Cadence car certaines simulations plus complexes avec le modéle HBT sous
ADS présentent un probleme de convergence. En revanche, la simulation avec ADS est
intéressante car ce logiciel propose plusieurs aspects utiles concernant le comportement

fréguentiel du circuit.
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4.6.1 Simulationsfréquentielles: ADS

Ces simulations ont pour but de déterminer les conditions de démarrage de I’ oscillation, ains
gue les caractéristiques fréquentielles du VCO. Au départ, I'analyse a été faite pour la
fréquence d’ oscillation de 40 GHz. Plus tard, lorsque nous avons comparé avec la smulation
avec Cadence, nous nous SOMMes apercus que pour les mémes paramétres du circuit, a savoir
le transistor de type T10RAZ20 et la ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) um, la
fréquence d' oscillation obtenue avec ADS se trouvait autour de 62 GHz. Nous verrons plus

loin que cette différence est due ala précision du modele de transistor.
4.6.1.1 Anayse petit signa

Une premiere simulation, petit signal, en paramétres S permet de vérifier les conditions
d oscillation du circuit, définies dans le paragraphe § 4.2. A une polarisation fixe et Vcom = -
2,8V, legain de |’ oscillateur est supérieur a1 (EQ. 4.11) autour de la fréguence centrale de 62
GHz (Fig. 4.25a). On peut également raisonner en termes d’impédance (Fig. 4.25b). A cette
fréquence, la partie réelle, ¢’ est-a-dire la résistance totale, est négative (Eq. 4.14), et la partie
imaginaire s annule a cause de I'inductance et de la capacité qui sont complexes conjugués
(Eq. 4.15).
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a) Gain > 1 autour de 62 GHz b) Résistance négative a 62 GHz

Fig. 4.25 : Smulation avec les paramétres Sen petit signal : Conditions d’ oscillation

4.6.1.2 Anayse grand signal

Une autre simulation, grand signal, faite avec le simulateur « Harmonic Balance », permet de

déterminer les caractéristiques du VCO en fréquence d'oscillation (Fosc) et puissance de
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sortie (Ps) en fonction de Vcom (Fig. 4.264). Pour Vcom variant de -3,4a -2 V, la variation
de Ps sur une charge de 50 ohms est de-3,5 a-7,2 dBm, et celle de Fosc, de 59,2 a 64,1 GHz.
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Fig. 4.26 : Smulation « Harmonic Balance » en grand signal : Caractéristiques du VCO

Cette variation en fréquence est due a la variation de Cbcl et Cbhc3 comme indiqué sur la
figure 4.26b. La forte variation de fréguence pour Vcom de -3,4 a-2,5 V est le résultat de la
variation de Chc3, qui domine Cbcl dont la valeur est quasi constante dans cette zone (cf.
Fig. 4.10). Audelade Vcom =-2,5V, lavariation de Cbc3 devient plus faible. De plus, cette
variation est comparable a celle de Cbcl, ce qui annule la variation de la capacité totale C de
I’ équation 4.16. Cela se traduit par une faible variation de fréquence (Fig. 4.26a). Rappelons
gue le modéle Gummel-Poon a été utilisé dans ces simulations. Ces résultats seront comparés

avec ceux obtenus en utilisant le modéle HBT ultérieurement.
4.6.2 Simulation temporelle : Cadence

L'analyse temporelle a été réaisée a I'aide du simulateur « Spectre ». Elle permet de
visualiser la réponse temporelle ainsi que de déterminer |I'amplitude et la forme du signal de
sortie (V+ et V- de la figure 4.6). Les conditions de polarisation sont les mémes que dans les
simulations fréquentielles. La figure 4.27a illustre un état transitoire de démarrage jusqu’a
300 ps, suivi d' une oscillation établie et maintenue dans le temps, pour Vcom fixée a -2,5 V.
L’ excursion du signal varie entre 0 et ~350 mV, ce qui donne une amplitude créte a créte (Vc-
c) de I’ordre de 350 mV, soit une puissance voisine de -5 dBm en tenant compte de la charge
de 50 ohms.
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Fig. 4.27 : Smulation temporellea Vcom= -2,5V

La figure 4.27b montre un agrandissement de I’ oscillation au bout de 1 ns. Les deux sorties
montrent bien |’aspect différentiel du circuit. La forme du signal n’est pas parfaitement
sinusoidale, & cause de la présence des harmoniques. Cependant, elle n’est pas préudiciable
dans notre cas. En effet, |’ utilisation du VCO en tant que circuit de génération des phases
d horloge, nécessite un signal avec le front le plus raide possible. Ainsi, une forme proche
d’'un signa carré est souhaitable dans I’ application de récupération d’horloge, a condition

gu’' elle ne soit pas trop distordue.

La fréguence d oscillation (Fosc) est déduite de I'inverse de la période d' oscillation (Tosc).
Les variations de Fosc, Ps ains que de Chc en fonction de Vcom sont présentées dans les
figures 4.28a et 4.28b.
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Fig. 4.28 : Smulation « Spectre » : Caractéristiques du VCO en fonction de Vcom
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Nous observons deux zones distinctes de variation de fréquence. Dans la premiere zone, Fosc
croit avec Vcom, jusqu’'a Vcom = -2,8 V. Cette variation de fréquence est due a la variation
de Chc3 alors que Chcl est quasi constante. La seconde zone présente une diminution de Fosc
pour Vcom de -2,8 a-1,9 V. Cette fais, c'est la variation de Cbcl qui domine alors que Cbc3
reste constante a Cbc_min. (Remarquons ici que Cbc_min de lafigure 4.28b est égale a 18 fF,
différente de 21 fF montré dans la figure 4.24. Cette différence vient du fait que la figure
4.28b ne représente qu’ une partie de Cbc simulée, aors que lafigure 4.24 est le résultat d’ une
mesure, qui comporte la valeur compléte de Cbc. Toutefois, cette différence ne perturbe pas
notre raisonnement car la variation de Chc reste la méme, avec seulement un décalage de ~3
fF.

Par ailleurs, malgré une large variation de Cbc3 par rapport a Cbcl, la variation de Fosc due a
Cbc3 (1%® zone) est plus faible que celle causée par Cbcl (2°™ zone). Ce qui se traduit,
respectivement, par une plage d accord (DFosc) de 4,3% (46 a 48 GHz) contre 8% (44 a 48
GHz). Ceci peut s expliquer par |’ éguation 4.16, ou le poids de Chcl est plus fort que Cbc3
dans I’expression de C totale (Chel étant ~90 fF). Par conséquent, nous avons choisi de
travailler dans la zone ou Cbcl est utilisee comme varactor. Ainsi, les polarisations seront
appliquées (Tab. 4.5) de sorte que Chcl varie en fonction de Vcel, a travers Vcom, et que
Chc3 s approche de la valeur constante Cbc_min (21 fF), ¢’ est-a-dire a Vce3 élevée.

Vbias=-2,2V,Vee=-64V,Vbb=0V, lc=6 mA

Vcom (V) Vcel (V) Vce3 (V) Cbcl (fF) Cbc3 (fF)
Limite inférieure -2,8 ~2 15 21 21
Limite supérieure -1,9 ~1 2,4 26 21

Tab. 4.5 : Conditions de polarisation du VCO et variations expérimentales de Cbcl et Cbc3 :
On notera un |éger décalage par rapport a la simulation des valeurs des capacités et surtout

une variation plus grande de Chcl.
4.6.3 Analyse desrésultats de ssmulation
4.6.3.1 Performance en fréguence - Discussion sur Chc et |a plage d' accord

Le tableau ci-dessous résume les différents résultats de simulation en utilisant les logiciels
ADS ou Cadence pour notre VCO, et le résultat de mesure publié par Lucent [Bae 00]. Notre

discussion se divise en trois parties. La premiere partie concerne la comparaison entre les
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résultats de simulation du paragraphe précédent. La seconde partie évoque la différence de la
variation de Chc vis-avis de la plage d’ accord, par rapport aux résultats de Lucent. Enfin, la
derniere partie propose des solutions pour améliorer la variation de la capacité et donc
accroitre la plage d’ accord.

ADS (1% | Cadence(1%® | Cadence (2°™ Lucent
zone) zone zone) (Mesure)
Vcom (V) de-34a-28 | de-34a-28 | de-28a-19 | de-36a-25
Variation de Fosc (GH2z) 59 > 62 46 > 48 48 > 44 87 - 100
DFosc (%) 5 4,3 8 14
Varactor utilisé Cbc3 Cbc3 Cbcl Chbc3
Variation de Cbc (fF) - - 21> 26 40 - 18
Ps (sur 50 Ohms) entre-3 et-6 dBm

Tab. 4.6 : Comparaison des caractéristiques du VCO ainsi que la variation de Chc pour

différents méthodes de simulation
» Comparaison des résultats de ssmulation (ADS et Cadence)

Malgré les approches différentes (fréquentielle ou temporelle) des simulations, les deux
logiciels ont permis de déerminer les caractéristiques essentielles du VCO telles que la
fréquence d oscillation, la plage d accord et la puissance de sortie. Nous avons constaté que
dans les mémes conditions de polarisation, les fréquences d oscillation obtenues avec ADS
sont largement supérieures a celles données par Cadence. Ce résultat est d0 au modéle de
transistors utilisé, a savoir Gummel-Poon pour ADS et HBT pour Cadence. Ceci sera
expliqué dans le prochain paragraphe. Par ailleurs, nous avons vu qu’il existe deux zones de
variation possible de Fosc, selon Vcom appliquée. Le résultat sous Cadence montre bien cette
distinction, alors qu’en utilisant ADS, seule la 1°® zone est observé. De plus, pour une méme
simulation (Cadence), la 2™ zone a tendance & donner une meilleure plage d' accord que la
1% zone, & cause de I’ effet prépondérant de Cbcl comme varactor, qui joue un plus grand
réle que Chc3 dans le calcul de la capacité totale C.

> Variation de Cbc vis-avis de la plage d’'accord : comparaison avec le résultat de nesure
de Lucent
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Il faut d’abord noter que la gamme de fréguence d' oscillation du circuit de Lucent est

différente de celle de notre circuit. Le résultat des simulations sous Cadence (en utilisant le

modele HBT) donne une plage de Fosc variant de 44 a 48 GHz, soit une plage d accord de

8%. Malgré I' utilisation de la 2™ zone, considérée comme optimale, par rapport au VCO

réalisé par I’ équipe de Lucent, cette plage d accord reste modeste (8% contre 14%). Ceci est
dd ala limitation de I’amplitude de variation de Cbcl. En effet, pour Vcom = -28a-19V,
équivalent aVcel =~2a~1V, Cbhcl variede21 a26 fF alc =6 mA (Fig. 4.24), dorsque la

variation est de 40 a 18 fF pour Cbc3 dans le cas de Lucent. Afin d’augmenter la plage

d accord, il faut donc élargir les limites de variation de Chcl : soit augmenter Cbc_max (> 26
fF), soit diminuer Cbc_min (< 21 fF).

Pour augmenter Cbc_max, aVce = 1V, une possibilité est de travailler a fort courant.
Mais d apres la figure 4.24, pour obtenir une Chc assez significative, Ic sera trop fort
jusgu’a dépasser la limite isopuissance. L’autre possibilité est de diminuer Vcel
jusgu'a< 1V, mais au dela de cette tension, |’ oscillation disparait. En conclusion, Cbc

est dgaau maximumaVce=1V.

Quant ala limite inférieure, Cbc_min pourrait étre < 21 fF pour Vcel > 2V, alc=6
mA. Mais ici nous avons chois de polariser jusqu'a 2 V dfin de diminuer la
consommation du circuit. Cbc_min ne sera pas trop pénalisée car, aVce>2V,iln'y a
pas de diminution notable de Cbc_min (§ 4.5.2).

Par conséquent, la polarisation Vcel de 1 a 2 V est raisonnable vis-avis de la variation de

Chbcl et du besoin d’ une faible puissance consommée.

» Amédlioration de la plage d’ accord par I’ augmentation des variations de la capacité

Une autre fagon d’améliorer la plage d’ accord est de diminuer la valeur de Cbc_min
ele-méme, sans changer les polarisations. Pour cela, il faut modifier la structure
épitaxiale de TBdH. D’ aprés |’ équation 4.18, en augmentant |’ épaisseur de la couche
de collecteur, Cbc_min sera diminuée. Cette modification peut avoir un impact sur les
performances en fréquence du TBdH. Fmax sera meilleure car elle dépend de I’inverse
de Cbc. Ft va se dégrader a cause de I’augmentation du temps de transit dans le
collecteur plus épais, a surface base-collecteur constante [Bla 00]. Il en résulte une
dégradation possible de performance des circuits rapides, notamment le circuit de

décision, qui seraintégré sur le méme substrat que le VCO.
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- Une autre solution consiste a adopter une nouvelle architecture du circuit ou des
varactors externes sont utilisés [Zha 02]. Cette possibilité offre un degré de liberté
concernant la variation de la capacité mais aussi les contraintes sur les polarisations.
Ceci est possible au prix d une augmentation de la surface du circuit. Toutefois, a des
fréquences trés élevées, des varactors avec une faible valeur de capacité sont
nécessaires. Cette valeur deviendra vite comparable a celle des capacités de jonction
des transistors, qui sont alors considérées comme des capacités parasites du circuit.
Cest pourquoi nous avons choisi, dans notre travail, I'architecture a varactors

«internes » [Bae _00] qui semble la plus adaptée pour des VCO atrés haute fréquence.
4.6.3.2 Comparaison des modeles Gummel-Poon et HBT

Les caractéristiques du VCO dans les smulations fréquentielles utilisant le modéle Gummel-
Poon (Fig. 4.26a) sont différentes des celles obtenues par |es simulations temporelles (modéle
HBT) (Fig. 4.28d). En effet, la variation de Cbc dans chaque cas est différente a cause du
modéle de transistor utilisé. La figure 4.29 montre simultanément la variation de Cbcl et
Chbc3 des figures 4.26b et 4.28b en fonction de Vcom pour les deux modéles. Cette figure
nous ameéne a distinguer les deux cas ou Chcl ou Chc3 joue le réle de varactor.

Cbc3_HBT Cbcl_HBT

*
s s e rnowmpernet s

Che (fF)

0 =
" "l @ e EmEE =

Cbc3_GP Chbcl_GP

-36 -34 -32 -3 -28 -26 -24 -22 -2 -18 -16
Vcom (V)

Fig. 4.29 : Variation de Cbc en fonction de Vcom pour les modeles Gummel-Poon et HBT
Nous pouvons distinguer les différences suivantes :

» Lacapacité minimale Cbc_min dans le modele Gummel-Poon (noté GP) est inférieure ala
capacité Cbc_min dans le modéle HBT. Comme nous I’avons vu dans le paragraphe
précédent (8 4.5.1), la capacité calculée par le modéle Gumme-Poon sous-estime
largement Cbc pour les fortes tensions Vce, alors que le modéle HBT prend en compte les

variations et limites réelles (§ 4.5.2). La faible valeur de Cbc dans le modéle Gummel-
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Poon entraine une estimation fausse pour le calcul de Fosc. Ceci explique la différence
entre les gammes de Fosc, qui est autour de 62 GHz pour e modéle Gummel-Poon, par

rapport a46 GHz pour le modéle HBT.

> S on regarde le tableau 4.6, on peut se demander pourquoi la plage d accord de la 1°®
zone simulée avec ADS est supérieure a celle simulée avec Cadence. Pour répondre a
cette question, il faut regarder de prés la variation de Cbc, c'est-a-dire la différence de

Cbc_max et Cbc_min.

- Pour une Vcomtrés élevée ou trés faible (aux deux extrémités), les valeurs de Cbc du
modele Gummel-Poon sont inférieures a celle du modéle HBT. Ceci confirme
I"influence de Ic sur Chc. La figure 4.24 montre bien que pour une faible Vce, Cbc
prisealc =6 mA (HBT) est supérieure a Cbc prise a Ic nul (GP). Puisque I’ extrémité
gauche de ces courbes (1%© zone) (Fig. 4.29) correspond a la fois & de faibles Vce et au
maximum de Cbc, Cbc_max_HBT est ains supérieure a Cbc_max_GP. Il en résulte
une augmentation de la variation de Cbc et donc de la plage daccord. En
conséquence, le modéle HBT devrait donner une plage d accord plus large que le
modele Gummel- Poon.

- Malgré la plus forte variation de Cbc, le modéle HBT donne une plage d’ accord plus
fable que le modéle Gummel-Poon (4,3% contre 5%) (Tab. 4.6). Ceci est da
certainement aux faibles valeurs de Cbc du modéle Gummel-Poon qui, malgré sa
faible variation, joue un réle important dans la variation de plage d’accord a des
fréquences aussi élevées. Cependant, cette plage de 5% est surestimée a cause de

Chc_min sous-estimée, comme expliqué précédemment.

> La figure 4.29 montre également qu'il n'y a plus d’ oscillation pour Vcom > -1,8 V
lorsgue le modéle HBT est utilisé. Au dela de cette tension, Vcel devient < 1V et le
transistor actif Q1 de I'oscillateur n'est plus polarisé correctement. |l en résulte une
condition insuffisante pour satisfaire |'oscillation. Pour le modéle Gummel-Poon,
I’oscillation disparait plus t6t, c'est-adire a Vcom > -22 V. Cette différence est

certainement due a la méthode de calcul de chaque modele.

Nous verrons plus loin dans la caractérisation du circuit que le modéle HBT permet de prédire

plus correctement les résultats que le modele Gummel-Poon.
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Touefois, il faut noter que Fosc dans ces simulations est autour de 46 GHz, ce qui est loin des
40 GHz visée dans notre application. La raison est que, d' une part, nous n’ avons pas disposé
du modéle HBT suffisamment t6t pour pouvoir estimer correctement la féquence. D’ autre
part, ce VCO appartient a une premiére génération pour laguelle le but était d éudier le
comportement du circuit ains que de maitriser la précision entre la smulation et la mesure
auss bien que la plage d accord. Une fois cette éude effectuée, nous pourrons aisément

modifier les paramétres du circuit afin d’ obtenir la fréquence voulue.
4.7 Implantation et Fabrication

Le dessin de masques (Fig. 4.30a) a été réalisé avec I’ outil de dessin du logiciel Cadence. Une
bibliotheque d’ éléments unitaires paramétrables tels que les TBdH, les résistances ains que
les capacités, est disponible. Le dessin a été réalise en respectant le maximum de symétrie afin
d éliminer le mode commun pour assurer un bon fonctionnement en différentiel. De plus, le
circuit a éé dessiné de fagon & minimiser les parasites dus aux croisements entre les
interconnexions. Par ailleurs, la disposition du circuit a éé faite de sorte que les lignes
coplanaires ne présentent pas de discontinuité, afin d’augmenter la précision du modéle,
comme nous |’ avons dé§a évoqué (8 4.5.3).

Ce circuit, destiné a des mesures sous pointes, comporte des plots de sortie pour les signaux
de haute fréguence ains que des plots pour les signaux continus que sont les alimentations
(Vbias, Vee et Vbb), les tensions de commande (Vcom) et les masses. Latension Vcom a été
séparée en deux plots pour un éventuel gjustement en cas de dissymétrie du circuit. La surface
totale du circuit avec les plots est de 0,7x1,25 mm? en respectant |a distance imposeée pour les

pointes de mesure. La figure 4.30b montre une photographie du circuit fabriqué.
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a) Dessin des masgues b) Photographie du circuit fabriqué

Fig. 4.30 : Dessin des masques et |a photographie du VCO

Dans cette premiéere génération du VCO, plusieurs versions du circuit ont été réalisées afin
d effectuer une comparaison entre simulation et mesure. Les principales versions se
différencient par la fréguence d’ oscillation: 46 GHz, 45 GHz et 58 GHz, selon les TBdH et

les lignes choisis.
4.8 Conclusonsdu chapitre

Nous avons présenté un circuit oscillant autour de la fréguence de 46 GHz utilisant des
transistors TBdH développés au laboratoire ainsi que des lignes coplanaires. La structure
différentielle du VCO offre la possibilité de fournir les deux phases d’ horloge nécessaires
pour la commande du circuit de décision. Ce circuit VCO utilise la variation de la capacité de
jonction base-collecteur des transistors sans recours a des varactors externes, ce qui rend le

circuit plus compact, et lui permet de fonctionner & haute fréquence.

La conception du VCO nécessite une étude approfondie des transistors et des lignes
coplanaires car ce sont les ééments clés déterminant |a fréquence d’ oscillation du circuit. La
modélisation de ces éléments est cruciale pour les simulations. Le modele HBT, mieux adapté
pour les TBdH, offre une meilleure prédiction des fréquences d oscillation du VCO que le
modéle Gummel-Poon, initialement développé pour les transistors bipolaires classiques de
type BJT. Ceci vient de la prise en compte dans le modéle HBT des phénomenes physiques
présents dans les TBdH, notamment la présence de la barriere due a I’ hétérojonction base-
collecteur ainsi que la capacité minimale réelle. La différence entre les deux modéles repose
essentiellement sur la variation de la capacité Cbc en fonction du courant Ic, qui est décisive

dans le calcul de lafréguence d oscillation ainsi que dans celui de la plage d’ accord. Le choix
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des dimensions des lignes doit étre fait de fagon judicieuse afin d’ optimiser les performances
du VCO.

Le circuit a été réalise avec la technologie InP, bien maitrisee dans notre laboratoire. La
réalisation technologique a été présentée. Cette partie permet une meilleure compréhension de

la structure TBdH et d’ autres éléments constituant le circuit.

L’éude du VCO a 46 GHz ouvre la voie a la rédisation d’ autres VCO, fonctionnant a
différentes fréguences. En particulier, ceci va nous amener a la réalisation d'un VCO visant

I” application de récupération d' horloge pour les transmissions de données a 40 et 43 Ghit/s.
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Chapitre 5 Caractérisation et Optimisation des circuitsVCO

Ce chapitre présente les résultats de caractérisation des circuits VCO. Deux conceptions ont
été réalisées au cours de cette thése. La premiére concerne les circuits concus a partir de la
méthode présentée dans le chapitre précédent. Les résultats de nesure en fréguence et en
puissance seront présentés. Les comparaisons entre les différents types de circuit ains
qu’entre les mesures et les simulations seront effectuées. Cette analyse nous améne a |’ éude
de I'influence des paramétres des ééments du circuit sur les performances en fréquence. Les
conclusions acquises des résultats de la 1® conception ont permis d’ améliorer, dans la 2™
conception, les performances du VCO, notamment la plage d’'accord. En plus de
I’optimisation du VCO Iui méme, nous avons proposé un circuit avec un éage de sortie,
appelé «buffer », afin d’améliorer la puissance et la forme sinusoidale du signal. Dans cette
partie, nous alons également présenter les résultats de mesures a I’ oscilloscope, afin de
relever les caractéristiques temporelles du VCO. Enfin, les performances du VCO obtenus

dans ce travail seront commentées et comparées al’ état de I’ art actuel.
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5.1 Caractéristiquesdescircuits et description du banc de mesure
5.1.1 Caractéristiques descircuits

Le tableau 5.1 résume les valeurs des paramétres prévus pour la réalisation de la 1%©
génération de VCO. Le circuit de référence dans cette étude est le VCO46 qui vise la
fréquence d oscillation de 46 GHz dans la simulation présentée au chapitre précédent. Le
VCO46 est composé de transistors de type T10RAZ20, utilisés dans les circuits numériques
réalisés dans notre équipe, et d' une ligne coplanaire de dimensions optimisées afin d’ obtenir

les caractéristiques optimales pour une inductance donnée.

Notons que les caractéristiques du TBdH sont présentées dans le tableau 4.1 du chapitre

précedent.
Nom du circuit VCO46 VCO45 VCO58
Type de TBdH T10RA20 T15RA20 T10RAZ20
W,G.L (um) 15,30,250 25,20,250 25,20,200
Fosc simulée (GHZz) 46 45 58
DFosc simulée (%) 8 7,9 74
Ps moyenne simulée (dBm) -5 -4 -5,5

Tab. 5.1 : Bilan des caractéristiques et performances prévues pour les VCO de 1%¢

génération

Deux autres circuits ont été proposes: les VCO45 et VCO58, qui visent des fréquences

d’ oscillation Fosc de 45 et 58 GHz, respectivement :

> Le VCO45 vise une fréquence proche de celle de VCO46 mais en utilisant des TBdH
différents, et par conséquent, une ligne coplanaire avec des caractéristiques modifiées. Ces
deux VCO visant la méme gamme de fréquence, permettent de comparer les performances

pour chaque choix technologique.

> Le VCO58 permet d explorer la possibilité de réaliser un VCO de fréquence plus élevée.
Ce circuit utilise les mémes TBdH que le VCO46 mais avec d autres dimensions de la

ligne coplanaire pour atteindre la fréquence désirée.
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5.1.2 Description du banc de mesure

Le banc est constitué d' une table pour les mesures sous pointes, d’ un module d’ alimentation
et d'un analyseur de spectre. Les mesures du VCO s effectuent a I’aide de |’analyseur de
spectre HP8565E [HP8565E]. Cet analyseur permet de visualiser une des deux sorties
différentielles sous forme de son spectre de puissance. || permet également de mesurer le bruit
de phase du signa en utilisant un kit de mesure «Phase Noise Utility » [HP85671A]. La
figure 5.1 schématise le banc de mesure pour les VCO46 et VCO45 dont les fréquences
d oscillation sont inférieures a 50 GHz. Cette borne représente la limite d'utilisation de

I"analyseur de spectre.

Le dispositif est polarisé al’ aide du module d’ alimentation HP4142B, piloté par un ordinateur
al’aide du programme Labview. Les pointes hyperfréquence utilisées sont de type MSMSM
(M : Masse, S: Signal) de bande passante 40 et 65 GHz. Une des deux sorties est visualisée
sur I’analyseur de spectre dont la résistance d’entrée est de 50 Ohms, tandis que I’ autre est
chargée par une résistance externe de méme valeur afin de symétriser les deux sorties. Un
atténuateur de 20 dB est gjouté avant la charge externe afin d’améliorer le coefficient de

réflexiondu circuit.

Spectre de Puissance
ou Bruit de Phase

Pilotage informatique
de polarisation
Programme Labview
Analyseur de
Spectre HP8S65E | _ i i l
0-50 GHz Sortie +
(Charge 50 Ohms) \‘ Polarisations Module d'alimentation
éﬁﬁ‘ HP4142B
N
Charge externe | | Atténuateur | Sortie - Dispositif sous pointes
50 Ohms 20dB -

Fig. 5.1 : Banc de mesure fréguentielle pour VCO de Fosc < 50 GHz

Pour le VCO58 dont la fréquence d' oscillation dépasse 50 GHz, nous disposons d’'un
méangeur millimétrique externe HP11974V, capable de réaliser une extension de fréquence
de I'analyseur de spectre [HP11974]. La série V du mélangeur symbolise la gamme de
fréquence étendue de 50 a 75 GHz. Une combinaison de I’analyseur de spectre et du
mélangeur série V avec son alimentation permet d’ effectuer les mesures jusgu’a 75 GHz (Fig.
5.2).
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Spectre de Puissance
ou Bruit de Phase

Analyseur de

1 1
i Spectre 0-75 GHz Alimentation 1
i pour H
] A 1
: mélangeur : Pilotage informatique
! l 1 de polarisation

b .
: Analyseur de | Programme Labview
! Spectre HP8565E »{ Mélangeur !
! 0-50 GHz < HP11974V |« :
1 50-75 GHz \ Sortie +
H (Charge 50 Ohms) H P\ ,  Polarisations Module d'alimentation
e —— ﬂ‘ HP4142B

[V
Charge externe | | Atténuateur | _ Sortie - Dispositif SOUS bointes
50 Ohms 20d8  [¢ p P

Fig. 5.2 : Banc de mesure fréquentielle pour VCO de 50 GHz < Fosc < 75 GHz

5.2 Résultatsdela 1%® génération des circuits VCO

Nous allons présenter les résultats des VCO de 1%© génération qui sont les VCO46, VCO45 et
VCO58. Puisgue le VCO46 est notre circuit de référence, les principales mesures ont été
essentiellement effectuées sur ce circuit. Les résultats des deux autres seront présentés
brievement et de maniére a comparer les différences par rapport au circuit de référence. Les

conditions de polarisation sont résumées dans le tableau ci-dessous.

VCO46 VCO45 VCO58
Vhias (V) -2,2 -2,4 -2,1
Vee (V) -6,4 -6,6 -6,4
Vbb (V) 0 0 0
Vcom (V) de-34a-1,8 de-34a-18 de-34a-1,8

Tab. 5.2 : Conditions de polarisation pour les mesures des VCO

Rappelons que les polarisations sont appliquées de sorte que I'on puisse profiter d’'un

maximum de variation de la capacité Cbc quelque soit le type de transistor utilisé.

Dans cette partie, nous présenterons d’ abord les résultats de mesure, puis la comparaison avec
les résultats de simulation et enfin I’éude de variation de ces résultats en forction de la

variation des éléments ou parametres du circuit.
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5.2.1 Performancesen fréquence et en puissance- Bruit de phase

5211 VCO46

Lafigure 5.3 montre le spectre de puissance d’ une des sorties différentielles du VCO, observé
sur I’analyseur de spectre. Le spectre montre un pic d amplitude de -11,5 dBm a 48 GHz. |
est obtenu dans les conditions de polarisation données précédemment avec Vcom =-2,2 V. A
la méme tension, nous pouvons également mesurer le bruit de phase. Celui-ci varie selon
Vcom appliquée et est de I’ ordre de -75 &-80 dBc/Hz a 1 MHz et de -60 a-65 dBc/Hz &4 100
kHz de la porteuse. A titre comparatif, le bruit de phase mesuré a partir d’un signal généré par
un synthétiseur de fréquence (Wiltron 69087A) a 48 GHz est obtenu a -110 a1 MHz et -95
dBc/Hz 2100 kHz de la porteuse.

0

-20

-80 !

Puissance de sortie (dBm)

-100
47,8 47,9 48 48,1 48,2

Fréquence (GHz)

Fig. 5.3 : Sectre de puissance du VCO a 48 GHz

Les caractéristiques en fréquence et en puissance du spectre VCO en fonction de Vcom sont
montrées sur la figure 5.4. Pour Vcomvariant de -2,8 a-1,8 V, la fréquence Fosc diminue de
facon monotone. Ceci est le résultat de la variation de Cbcl, qui croit de 21 & 26 fF, alors que
Chc3 reste constante, comme expliqué dans le chapitre précédent (8§ 4.3.2.1). Cette variation
donne une plage d accord (DFosc) de 6,5% et un gain Kvco = 3,1 GHz/V avec une fréguence
centrale de 48 GHz. La puissance de sortie (Ps) observée est voisine de -11,5 dBm sur une
charge de 50 Ohms. Il faut noter que cette puissance est sous-estimeée car les valeurs indiquées
ne tiennent pas compte des pertes dues au cable de connexion (~3 dB) et a la pointe de

mesure.
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Fig. 5.4 : Fréguence d' oscillation et puissance de sortie du VCO46

Par ailleurs, nous avons fait varier d’ autres polarisations, a savoir Vee, Vbias et Vbb, aVVcom
fixe= -2,8 V par exemple. Puisque Vee et Vbias controlent le miroir de courant, leur
changement modifie la valeur du courant Ibias. Lorsque celui-ci augmente, la puissance de
sortie est naturellement augmentée (Fig. 5.5a). Par contre, nous avons observé une diminution
de la fréquence Fosc_max, ce qui entraine une dégradation de la plage d accord (Eg. 4.3).
Nous pouvons constater que Fosc_max se trouve maximale a I bias faible et compris entre 5 et

6 mA. Par conséquent, pour obtenir une bonne plage d accord, il faut polariser le circuit de
sorte que Ibias donne une Fosc_max élevée, sans trop pénaliser la puissance.

50 0 50 0
. ':7900 ALIN . -2 . * ¢ o & & o 2
*e

T 49 ‘e 4 w49 . E) -4
s Yoo . »Z g 5 . 6 2
2 #go 0@ -8 = % . -8 =
248 ﬂ@...“-- o o® "0. 102 g * a= @_'., 10 =
? B 12 % 3 ° a 123
o i 2 o | B =

L 47 -14 w47 . o -14

-16 " 1-16

46 } 18 46 —t——— —+——+—+—+—+-18

3 4 5 6 7 8 9 1o 1 -1 08 -06 -04 -02 0 02 04 06
Ibias (mA) Vbb (V)
a) Variation en fonction de Ibias b) Variation en fonction de Vbb

Fig. 5.5: Variation de Fosc_max et la puissance de sortie en fonction de Ibias et Vbb, a Vcom
= -2,8V, pour le VCO46

L’ autre polarisation variable est Vbb, comme le montre la figure 5.5b. Cette tension joue un
réle important pour la fréquence Fosc_max puisqu elle fixe la tenson Vce du transistor
principal Q1, donc la capacité variable Chcl. Elle joue un réle secondaire pour ka puissance
de sortie. La puissance maximale est obtenue entre Vbb = -0,4 et 0 V. Parmi ces valeurs, la

fréguence Fosc_max est la plus élevée a Vbb = 0 V. Afin de trouver un compromis entre une
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fréguence Fosc_max élevée et une puissance correcte, nous avors donc fixé Vbb = 0 V pour
le reste de nos mesures. Cette valeur permet également d’éliminer une polarisation, ce qui

simplifie le circuit et diminue la consommation.

5.2.1.2 VCO45et VCOS8

Des mesures équivalentes ont éé faites sur les VCO45 et VCO58 et les courbes
caractéristiques sont présentées sur les figures 5.6 et 5.7. Rappel ons que la puissance de sortie
est calculée sur une charge de 50 ohms. Les variations de Fosc et Ps en fonction de Ibias et
Vbb ne sont pas présentées ici car le résultat est identique a celui du VCO46. Le bruit de

phase mesuré est également du méme ordre de grandeur que celui du VCO46.
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T 1 6 8
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©

Ps moyenne = -10,5 dBm (~190 mVc-c)

-3,2 -3 -2,8 -2,6 -24 -2,2 -2 -1,8 -1,6
Vcom (V)

Fig. 5.6 : Caractéristique en fréquence et en puissance du VCO45
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-3,2 -3 -2,8 -2,6 -24 -2,2 2 -1,8  -1,6

Vcom (V)

Fig. 5.7 : Caractéristique en fréguence et en puissance du VCO58

Les profils de variation de Fosc et Ps sont semblables pour les trois familles de VCO. Les
différences se situent au niveau de la fréquence visée, de la plage d’accord et de la puissance
de sortie. Cette derniére est facilement explicable a partir des conditions de polarisation. Le

tableau 5.3 résume les grandeurs éectriques mesurées, telles que les courants et les
puissances, pour les différents VCO.
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VCO46 VCO45 VCO58
Ibias (MA) 6,2 7,2 6,4
lee (MA) 18,5 22,5 19,3
Ps moyenne (dBm) -115 -10,5 -11
P_consommée (mW) ~130 ~160 ~140

Tab. 5.3 : Courants et puissances mesurés pour les différents VCO

Puisque I’amplitude du signal est proportionnelle au courant et ala résistance de charge, il est
normal que lorsque Ibias augmente, I'amplitude du signal augmente en conséquence.
Cependant, la forte polarisation entraine une consommation élevée. Par exemple, le VCO45,
fonctionnant a Ibias plus élevé que les autres VCO, donne la puissance Ps la plus élevée (-
10,5 dBm) et la consommation la plus forte (~160 mW).

En plus de la différence en puissance de sortie obtenue entre les trois VCO, nous pouvons
observer une différence au niveau de la plage d accord dont nous allons essayer d expliquer

I’ origine dans le paragraphe suivant.
5.2.1.3 Influence des parametres du circuit sur la plage d' accord

Pour comprendre d’ ou vient la différence de résultats en plage d’ accord, nous alons identifier

les parameétres qui différencient les trois familles de circuit.

VCO46 VCO45 VCO58
Type de TBdH T10RAZ20 T15RA20 T10RAZ20
W,G,L (um) 15,30,250 25,20,250 25,20,200
Lcpw (NH) 0,15 0,12 0,09
Cepw (fF) 30 39 31
DFosc simulée (%) 8 7,9 74
DFosc mesurée (%) 6,5 6,1 5,6

Tab. 5.4 : Caractéristiques des é éments de chaque VCO : TBdH et lignes CPW

Le tableau 5.4 présente notamment les caractéristiques de la ligne coplanaire en dimensions,

inductance (Lcpw) €t capacité de la ligne Cepw, déduites a partir des simulations Cadence,
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ains que les transistors utilisés. Le VCO46 présente la plage d accord la plus élevée aussi
bien en mesure qu’en simulation, alors que le VCO58 présente la plage d'accord la plus
faible.

Puisgque la simulation donne une tendance correcte pour la plage d accord, nous allons étudier

I"influence des différents paramétres du circuit sur ce résultat par simulation.

Les gammes de fréquence étudiées sont autour de 40 et 50 GHz, comme indiqué sur le tableau
5.5. Dans chague gamme de fréquence, deux types de TBdH sont utilisés : les TIORA20 et
T15RA20. Les capacités de jonction (Cbe/Chc) sont de I'ordre de (~70/~23) fF pour le
T10RA20 et (~150/~33) fF pour le T15RA20. Les trois grandes familles de ligne éudiées
sont de dimensions (15,30,L), (25,20,L) et (20,25,L) avec une longueur L variable selon

I’ gjustement de la valeur d’ inductance permettant d’ obtenir la fréquence visée.

Typede TBdH | W,G.L (um) Lerw | Cepw (fF) | DFosc simulée (%)
(nH)

T10RA20 15,30,200 0,12 24 8,1

VCO 25,20,250 0,12 39 77
autour de

50GHz | T15RA20 15,30,155 0,09 17 75

25,20,200 0,09 31 73

T10RA20 15,30,320 0,19 38 7.9

vCO T15RA20 15,30,250 0,15 30 83
autour de

40 GHz 20,25,280 0,15 38 8,1

25.20,310 0,15 48 78

Tab. 5.5 : Influence du choix du TBdH et des dimensions de la ligne sur la plage d’ accord
Les observations pour les deux gammes de fréquence sont les suivantes :

> Dans une méme gamme de fréguences et pour un méme type de transistor, I’ utilisation de
la ligne dont les dimensions sont (15,30,L) donne une plage d'accord plus élevée que

celles de dimensions (20,25,L) et (25,20,L). Ceci est d0 a la capacité de laligne, qui varie
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selon les dimensions (voir annexe C) comme indiqué dans ce tableau. Plus la capacité
Ccpwv et élevée, moins large est la plage d'accord, a cause de la diminution de la
fréguence Fosc_max, comme expliqué au chapitre précédent (8§ 4.3.2.4). En conséguence,
la plage d'accord la plus large est obtenue en utilisant une ligne dont la capacité Cepy est
la plus faible possible. La configuration favorable correspond a une ligne avec une largeur
W minimum et une séparation G maximum, en conservant une bonne proportion, par
exemple W = 15 um et G = 30 um. Remarquons également gqu’ une faible longueur L

entraine une faible valeur de Ccpw.

Cependant, la dimension optimale de la ligne pour avoir une valeur minimum de capacité
Ccpw Nest pas un critere suffisant pour obtenir une large plage d'accord. Cette
performance dépend aussi du type de transistor utilise. Comme le montre le cas du VCO
de «50 GHz », laligne avec les dimensions (15,30,155) ne donne pas une meilleure plage
gue celle de dimensions (15,30,200), malgré sa plus faible valeur de capacité Cepw (17
contre 24 fF). En effet, le TBdH de type T15RA20 s avére étre trop grand et donc trop
capacitif pour la fréquence de 50 GHz, qui nécessite de faibles capacités Chc et Che.

Dans la gamme des 50 GHz, I’emploi du TBdH de type T10RA20 donne une meilleure
plage d’ accord que celui du T15RA 20, quelque soit lafamille de ligne coplanaire utilisée :
(15,30,L) ou (25,20,L). A l'inverse, le transistor T15RA20 est plus adapté que le
T10RAZ20 pour la gamme de 40 GHz, comme le montre la ssimulation utilisant la famille
(15,30,L) : laplage d’ accord chute de 8,3% a 7,9%.

En résumé, une plage d’ accord élevée peut étre obtenue avec un choix adéquat de la taille
du transistor en fonction de la fréguence considérée, et en concevant une ligne coplanaire

de fagon a ce que sa capacité Ccpw Soit minimale.

Revenons aux trois VCO du tableau 5.4. La plage d'accord du VCO46 est supérieure a celle

du VCO45 en raison d'une plus faible valeur de la capacité Gepw. De plus, le transistor
T15RA20 n’'est probablement pas optimal pour le VCO45. Par contre, le VCO45, malgré une

capacité Cepw plus élevée, donne une meilleure plage d’accord que le VCO58. Celui-ci,

utilisant alafois un TBdH et une ligne non adaptés pour une fréguence auss élevée, présente

donc la plus faible plage d’ accord parmi les trois types de VCO.

170



Chapitre 5. Caractérisation et Optimisation des circuits VCO

5.2.2 Comparaison desrésultats entrela mesure et la simulation

Rappelons que les VCO de cette premiére version ont éé congus a partir de simulations
utilisant le modele Gummel-Poon et le modéle HBT récemment développé. Nous avons vu
gue ce dernier modele prend en compte plusieurs phénomenes physiques permettant de mieux
prévoir le comportement du TBdH. D’ apres les résultats de mesures présentés précédemment,
il est évident que les caractéristiques du VCO ressemblent davantage a celles obtenues en
simulation avec le modele HBT plutét qu’ avec le modele Gummel-Poon. |l reste maintenant &

vérifier le degré de précision du modele HBT vis-a-vis des résultats de mesures.

Il faut noter que ce modéle a été validé sur des TBdH unitaires et nous n’avons pas eu
auparavant de circuits expérimentaux de référence ayant permis de confirmer la précision de
ce modéle. Les résultats de mesure du VCO peuvent donc présenter un décalage par rapport a
la simulation. Pour préciser ce décalage, nous allons comparer les deux résultats, pour les

mémes conditions de polarisation, en considérant |les paramétres de puissance et de fréguence.
5.2.2.1 Puissance de sortie

La figure 5.8 montre les puissances Ps pour le VCO46 obtenues par la simulation et la
mesure. Ps présente un profil a peu prés constant autour d’une valeur moyenne de -5 dBm
pour la simulation et de -11,5 dBm pour la mesure. Nous n’avons pas présenté les profils

d autres VCO car ils sont semblables a ceux-ci.
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Vcom (V)

Fig. 5.8 : Comparaison des puissances de sortie entre mesure et simulation avec le modéle
HBT pour le VCO46

Nous observons un écart de 6 dB entre ces deux résultats a peu prés constant sur toute la plage

de la tension de commande Vcom. Cet écart est dii en partie aux pertes des cables qui n’ont
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pas été prises en compte sur la courbe de mesures. Apres la correction de ~3 dB, la puissance
Ps mesurée est évaluée a environ -8 dB comme indiqué sur le tableau 5.6. Ce tableau
comparatif nous informe également sur la différence de puissance entre la mesure et la

simulation pour les trois catégories de VCO.

VCO46 VCO45 VCO58
Ps simulée (dBm) -5 -4 -55
Ps mesurée (dBm) -11,5 -10,5 11
Ps mesurée et corrigée (dBm) -8,5 -7,5 -8
Ecart de Ps (dB) 35 35 2,5

Tab. 5.6 : Récapitulatif des puissances de sortie pour les différents VCO

Par ailleurs, |’écart résiduel (~3 dB en moyenne) pourrait étre causé par des effets parasites
non pris en compte dans la simulation, qui sont inévitables dans toute mesure. De plus, il est

possible que le modéle HBT ne soit pas encore assez précis pour la prédiction des puissances.
5.2.2.2 Fréguence d oscillation et plage d’ accord

Nous alons examiner les différences entre simulations et expériences sur la fréguence
d oscillation et la plage d’'accord. Les courbes de mesure présentées sur la figure 5.9
correspondent a des résultats pris pour Vcom de -3,4 a -1,8 V. On voit apparaitre les deux
zones de variation avec Chc, ou la fréquence maximum est observée autour de Vcom = -2,8
V. Cette mesure confirme bien la présence des deux zones selon la polarisation appliquée,
comme le prédit la simulation. Au-dea de Vcom = -34 V, la fréguence décroit
progressivement. Nous n’avons pas présenté ces résultats car le spectre devient trés déformé
par I'apparition d’'un fort bruit. Une explication possible est qu’'a partir de cette tension
(Vecom < -3,4V), latension Vce du TBdH Q3 devient inférieure a1 V, ce qui est trop faible
pour déserter complétement le collecteur, entrainant une dégradation de performance du
transistor. Le besoin d’'une tension de polarisation élevée vient de la structure a double-
hétérojonction qui présente une barriére base-collecteur plus importante que la structure a
simple-hétérojonction. Remarguons gque ce phénoméne se produit également quand Vcom > -
1,8 V. A cette tension, la tension Vce du TBdH Q1 devient également infériere a 1 V et
entraine une disparition de I’ oscillation. Cette hypothése est aussi valable pour les ssmulations

montrant que I’ oscillation s arréte pour Vcom > -1,9 V (Fig. 5.9). Ce seuil d oscillation de
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Vcom présente une petite différence avec la mesure (-1,8 V) a cause d un léger décalage de

tension entre le modéle et les caractéristiques réelles du transistor.
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Fig. 5.9 : Comparaison de Fosc entre mesure et simulation avec le modéle HBT pour les

différents VCO

Par ailleurs, cette figure (Fig. 5.9) montre un écart en fréquence d oscillation entre la

simulation et lamesure. Cet écart est également reporté dans le tableau 5.7. || est «aléatoire »,

c'est-a-dire que le résultat de la mesure peut étre supérieur, inférieur ou égal a celui de la

simulation. Cette différence représente une erreur faible de I’ordre de 5% par rapport a la

fréguence d’ oscillation du VCO.
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VCO46 VCO45 VCO58
Fosc_centrale smulée (GHz) 46 45 58
Fosc_centrale mesurée (GHz) 48 45 55
Ecart de Fosc_centrale (GH2z) +2 0 -3
DFosc simulée (%) 8 79 7,4
DFosc mesurée (%) 6,5 6,1 5,6
Ecart de DFosc (%) -1,5 -1,8 -1,8

Tab. 5.7 : Récapitulatif des fréquences d’ oscillation et des plages d’ accord

pour les différents VCO
Ladéviationen fréquence est peut étre due aux facteurs suivants :

> Différents environnements de mesures, ce qui peut créer des capacités parasites
différentes. En particulier, dans le cas du VCO58, ou un mélangeur externe a été gjoute,
un écart négatif (-3 GHz) est doservé, alors cet écart est plutbét dans le sens positif par

rapport alavaeur simulée pour les deux autres.

» Lemodée delaligne coplanaire n’est probablement pas assez précis. En effet, nous avons
expliqué au chapitre 4 (8 4.5.3) que la constante diélectrique effective (eg) de la structure
de la ligne comporte une éventuelle surestimation. Cette hypothése pourrait expliquer le
fait que lafréquence d’ oscillation mesurée des VCO46 et VCO45 soit supérieure ou égale
a celle smulée. En particulier, le VCO46 utilisant la ligne de dimensions (15,30,250) um
semble générer plus de variation que celle utilisée pour le VCO45 (25,20,250) um.
Remarquons qu'il est difficile ici d’ affirmer cette tendance car ces deux familles de VCO

utilisent des TBdH différents ainsi que des lignes de dimensions différentes.

> Des variations dues a la réalisation technologique par rapport a la valeur nominale utilisée
dans les modéles. Ces variations peuvent avoir un impact sur les capacités Chc et Cbe du
TBdH et les paramétres de la ligne coplanaire qui sont I’inductance Lcpw €t la capacité
Ccpw ; sachant qu'a 46 GHz, un décalage de I'inductance de 0,01 nH peut induire une
déviation de la fréequence de 1,5 GHz. Le décalage de la capacite totale de 1 fF, a travers
Chbc, Cbe ou Ccpw, peut également modifier la fréguence d’ oscillation de 0,4 GHz.
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La différence en plage d’ accord des trois VCO va dans le méme sens et est a peu prés du
méme ordre de grandeur. Cette homogénéité semble impliquer une méme origine du décalage
pour les différents circuits : la cause probable vient des effets parasites non pris en compte
dans la simulation, tels que les capacités parasites dues aux interconnexions ou a
I’environnement de mesure. L’'gjout de ces effets entraine une dégradation de la plage

d' accord.

Puisque la différence des résultats entre la mesure et la simulation est essentiellement liée ala
cohérence entre la fabrication réelle et la modélisation des ééments du circuit, nous allons
identifier I’ origine de ces variations. Cette éude permettra d’ établir quelques grandes lignes a
considérer dans |’ éventuel écart de la fréguence d oscillation et de la plage d’accord du VCO

par rapport ala conception initiale.

5.2.3 Sensibilité de la fréguence d’oscillation et de la plage d’accord vis-a-vis des

paramétresdu circuit : Retour ala Simulation Spectre
5.2.3.1 Sensihilité de la fréquence d' oscillation

L’ écart en fréguence peut étre du en premiére analyse ala précision du modele du TBdH et de
celui de laligne coplanaire par rapport a la valeur mesurée des paramétres. En effet, le modéle
HBT utilisé dans la simulation a été développé a partir de mesures des caractéristiques de
transistors unitaires. Malgré sa validation, ce modele peut ne pas étre assez précis pour une
application circuit, notamment dans le cas du VCO qui requiert une trés bonne précision de la
modélisation, notamment pour les capacités du transistor. Quant au modele de la ligne
coplanaire, nous avons évoqué a plusieurs reprises qu'il n'est pas a jour et présente tres

probablement une grande imprécisiondans le calcul de son inductance et de sa capacité.

Par ailleurs, les valeurs des parametres des modéles ont été déterminées a partir des mesures
faites sur une plague donnée. Si la fabrication technol ogique ne génére aucune variation d’ une
plaque a I’ autre, ces modéles resteront toujours valables pour toutes les plagues. En rédlité, il
existe toujours une variation plus ou moins importante entre chague réalisation. Le résultat

obtenu peut donc présenter un décalage par rapport a la simulation.

Aing, les parameétres susceptibles de modifier la fréquence d oscillation sont les dimensions

et les parametres physiques des couches de la ligne coplanaire, ainsi que les capacités de
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jonctions (Cbe et Cbc) du TBdH. Nous alons anayser I’influence de ces parameétres sur la

fréguence d' oscillation en utilisant la simulation Spectre.

> par rapport aux dimensions de la ligne coplanaire

La figure 5.10 montre I'impact de la variation des dimensions de la ligne sur la variation de
fréquence. Sachant que les dimensions de la ligne déterminent son inductance, qui fixe a son
tour la fréquence Fosc. Prenons I’ exemple du VCO46 : Une diminution de la longueur L de -
5% entraine une augmentation de Fosc de 1,5 GHz. De méme, une augmentation de 10% de
lalargeur W entraine une augmertation de Fosc de 0,5 GHz. Remarquons que |la géométrie de
laligne fait que I’augmentation de la largeur W entraine systématiquement la diminution de la
separation G. Aing, I’ écart de fréquence entre la valeur prévue et celle mesurée sera plus ou
moins élevé selon la variation de chague dimension. Dans la pratique, |’ erreur de fabrication
delaligne est trés faible (< 1 um pour chague dimension). Pour donner une idée, une ligne de

dimension (15,30,250) um peut générer une erreur en fréguence entre 0,5 et 1 GHz au

maximum.
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Fig. 5.10 : Influence d' une variation des paramétres de la ligne sur la fréquence d’ oscillation,
a Vcom fixe, pour les VCO46 et VCO58

Cependant, malgré la sensibilité négligeable de la variation technologique (< 1 um) par
rapport a la longueur (> 200 um), il peut y avoir une imprécision aux extrémités de la ligne.
En effet, les connexions de la ligne, d' une part avec les transistors et d autre part avec les
capacités de découplage, ne sont pas prises en compte dans le modele. Cette situation peut
fausser la longueur effective prise dans I’ évaluation de I'impédance caractéristique de la ligne,

notamment | inductance (Lcpw).
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> par rapport aux parametres physiques des couches : eg; et h

Ces parametres sont bien entendu nécessaires dans la simulation de la ligne coplanaire.
Rappelons que la ligne coplanaire est déposée sur une couche de polyimide et non
directement sur le substrat InP. Nous n'alons pas évoquer I'influence de la hauteur du
substrat (h) car elle reste suffisamment importante pour que la fréquence Fosc n’en dépende
pas. En revanche, |’ épaisseur du polyimide peut influencer la constante diélectrique effective
(e«r) de I’ensemble des couches et modifier ains I'impédance caractéristique (Zo) de la ligne
(8 4.3.2.4 du chapitre 4). De plus, nous avons fait une simulation sur HFSS qui montre cette
tendance (8 4.5.3 du chapitre 4). Par ailleurs, les résultats de mesure nous laissent croire que
I effet de la variation |'impédance caractéristique due au polyimide existe, a cause de |’ écart

de la fréquence d’ oscillation obtenue.

Une solution consiste a déposer la ligne directement sur le substrat, ce qui est le cas du niveau
Métal1. Cependant, a cause de la plus faible épaisseur métallique (1 um au lieu de 1,2 um), il
y aura un peu plus de pertes dans le Méal que le Métal2. Aussi, le routage de la ligne et

d autres éléments du circuit se compliquera.
> par rapport aux capacités de jonctions du TBdH

Toute variation des capacités Cbe ou Chc peut également modifier la fréguence d’ oscillation.
Rappelons que les capacités participant a la détermination de la fréquence Fosc sont Cbcl,
Cbc3 et Cbel du chapitre précédent (8 4.3.2.1) et que la fréquence Fosc est déterminée par la
valeur de la capacité totale (cf. Eq. 4.16). Puisque Cbel est grande devant Chc3, elle n"a donc
pas beaucoup d'influence, étant en configuration série, sur la capacité totale. Par conséquent,
tant que Cbel reste trés grande devant Cbc3, sa variation est négligeable vis-avis du

changement de la fréquence Fosc.

En revanche, une variation des capacités Chc, notamment Chcl, peut étre responsable de la
variation de la fréquence Fosc. Toutefois, les caractéristiques du transistor restent en général

identiques pour chague réalisation et ne présentent guere de variation d’ une plaque a I’ autre.
5.2.3.2 Senshilité de la plage d'accord

Nous avons vu dans le paragraphe § 5.2.1.3 I"influence du choix des dimensions de la ligne

coplanaire sur la plage d accord. Ces dimensions jouent en fait sur la valeur de la capacité
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Ccpw. Cette capacité s goute dans le calcul de la capacité totale (Eq. 4.16), déterminant la
fréguence Fosc, et modifie ainsi la plage d accord (8 4.3.2.4 du chapitre 4). Tout se passe
comme s la capacité Ccpw Se comportait comme une capacité supplémentaire qui dégrade la
plage d accord. En regle général, ele et dga incluse dans le modéle de la ligne dans la
simulation. En admettant que la capacité Ccpw caculée par le modéle correspond bien a la
réalité, la dégradation de la plage d accord mesurée par rapport a la valeur smulée ne peut
venir que d autres types de capacités supplémentaires. Ce sont des capacités parasites dues
par exemple aux croisements des interconnexions entre les différents niveaux de
métallisation. Elles sont de I’ ordre de quelques fF, selon la surface du croisement (8 4.4.2.5).
Nous n'avons pas pris en compte ces capacités car elles sont difficilement calculables de
fagon précise. En revanche, nous pouvons estimer leur influence sur la plage d accord,
obtenue par simulation en goutant une capacité parasite entre la base et I’émetteur du
transistor Q1 (Fig. 5.11).
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Fig. 5.11: Influence de la capacité parasite sur la plage d’ accord pour les VCO40, VCO46 et
VCO58

Pour toutes les familles de VCO, la présence d une capacité parasite détériore la plage
d accord.

Nous pouvons remarquer, au passage, que le VCO de fréquence élevée donne une plage
d accord plus faible que le VCO a plus basse fréguence. Le circuit VCO40 a éé ains gjouté
afin de confirmer la meilleure performance en plage d accord pour les plus basses fréguences.
Ce point est confirmé dans le tableau 5.5, ou la plage d' accord maximum, obtenue quand tous
les paramétres sont optimises, est de 8,3% pour le VCO &40 GHz contre 8,1% pour le VCO a
50 GHz.
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5.2.4 Conclusion sur lespremiersrésultatsde VCO et perspectives
5.2.4.1 Synthése des résultats de la 1%® génération des circuits VCO

Nous avons réaisé plusieurs types de VCO avec des parameétres différents, tels que les
dimensions de la ligne coplanaire et le type de TBdH, pour plusieurs fréquences. Cette variété
nous a permis d’ observer I’influence de chaque parameétre et d’ en tirer des informations utiles

ala conception des circuits VCO.

Les résultats de mesure ont révélé que les trois types de VCO présentaient des caractéristiques
semblables pour la fréquence d’ oscillation et la puissance de sortie, ainsi que le méme bruit de
phase. Les différentes @ractéristiques obtenues nous ont permis d'interpréter le réle de
certains ééments du circuit qui n’ont pas été observés lors de la simulation initiale. En effet, il
S avere que non seulement le choix des dimensions de la ligne coplanaire, mais auss la taille
du transistor sont des éléments cruciaux pour obtenir e maximum de plage d’ accord. De plus,
cette plage peut étre optimisée au détriment de la puissance de sortie. Ce réglage dépend des
conditions de polarisation, notamment de Ibias et Vbb. Par conséquent, un compromis entre
une plage d'accord élevée et une faible puissance de sortie doit étre considéré. Par ailleurs,
augmenter la valeur des polarisations permet d augmenter I’amplitude (ou la puissance) de

sortie mais ceci entraine une consommation plus importante du circuit.

La comparaison entre les résultats de simulation et ceux obtenus par la mesure a été effectuée

selon la fréquence et la puissance de sortie :
» Puissance de sortie

Les deux types de résultats montrent une puissance sensiblement constante sur toute la plage
de commande Vcom. Cependant, les résultats de mesure présentent un décalage avec ceux
issus de la simulation, ce qui était prévisible. Aprés la correction due aux pertes dans les
cables de mesure estimées a ~3 dB, nous avons observé des pertes en exces dues, a priori, a
I’ environnement de mesure ou autres, également de I’ ordre de ~3 dB. La puissance de sortie,
égale a -8 dBm aprés correction, peut étre améliorée al’aide d’un circuit d’amplification en

sortie (ou buffer).
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» Fréquence d oscillation

Pour les trois familles de VCO, il existe une déviation, comprise entre -3 et +2 GHz, par
rapport a la fréguence centrale ssimulée. D’ apres le caractere al éatoire de cette déviation, il est
probable que le décadage de fréguence vient, en partie, de I’environnement de mesure
différent pour chague circuit. Cependant, |a précision des modéles par rapport a des variations
technologiques peut aussi contribuer a cette différence. Ces variations peuvent agir aussi bien
sur I'impédance caractéristique de la ligne coplanaire que sur les capacités de jonction des
transistors. En particulier, le modele de la ligne coplanaire ne prend pas en compte les
conditions réelles aux extrémités de la ligne. De plus, les parametres physiques des couches
n’ont pas été actualisés. Par ailleurs, le modele HBT utilisé dans la simulation n’ était peut étre
pas assez précis dans notre cas a cause de son développement récent ou des dispersions de

réalisation technologique d une plaque a |’ autre.
» Plage d’ accord

La caractéristique mesurée de la fréguence d'oscillation en fonction de la tension de
commande présente le méme profil qu en simulation. Nous retrouvons les deux zones de
variation de fréquence selon les capacités utilisées. La zone retenue est celle ou la capacité
Chbcl est utilisée comme varactor. Nous avons remarqué que la plage d’ accord optimale pour
le VCO de plus basse fréquence (40 GHz) est plus large que celle du VCO de haute fréguence
(50 GHz). Dans tous les cas, la plage d accord mesurée présente une variation relative
d environ 25% inférieure & la simulation. Puisque ce décalage varie systématiquement dans le
méme sens, nous en déduisons qu’il vient d'une méme origine, probablement des capacités
parasites. En effet, ces dernieres sont les seules capacités non prises en compte dans les
simulations. 1l faut noter que malgré le soin dans la conception du dessin de masqgues, ces
capacités sont inévitables. Remarquons également que la précision en fréguence peut affecter
la plage d'accord puisque celle-ci est définie par la différence des fréquences maximum et

minimum.
5.2.4.2 Amélioration pour la conception de la 2°™ génération des circuits VCO

A partir des résultats de VCO de la 1%® génération, nous avons pu déduire les paramétres
importants a modéliser et optimiser pour améliorer les performances du VCO. Cette premiére
expérience nous a permis d envisager une seconde conception avec davantage de maitrise. La

2°Me génération du VCO comportera les modifications suivantes
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» Les dimensions de la ligne coplanaire seront choisies de fagon a ce que la capacité de la
ligne soit au minimum possible tout en gardant une taille raisonnable de transistor. Ces
parametres seront destinés a créer une oscillation autour de la fréguence centrale de 40

GHz et a obtenir la plage d' accord la plus large.

» Compte tenu des variations aléatoires de la fréquence Fosc, par rapport alavaleur smulée
lors de la premiere réalisation technologique, il a été difficile de définir une correction
unigque pour garantir la précision sur la fréquence centrale exacte de 40 GHz. La solution
choisie consiste a réaliser plusieurs versions de VCO avec différentes longueurs de ligne.
Mais ceci se traduit par une surface occupée plus grande sur la plague et le nombre de
circuits a caractériser augmente. Par conséquent, cette solution est recommandée lorsgque
des performances satisfaisantes du VCO sont atteintes. Ainsi, toute variation postérieure
de la longueur de la ligne ne fera que décaler la fréquence par rapport a celle visee et

n' affectera guere la plage d’ accord du VCO.

> Une fois le coaur du VCO optimisé, nous pourrons gjouter un circuit d’amplification afin
d augmenter la puissance de sortie ainsi que d’améliorer la forme sinusoidale du signal.
Malgré I’'amélioration associée, il faut noter que ce buffer de sortie nécessite des
polarisations supplémentaires, et donc la surface et la consommation du circuit

augmentent.
5.3 Conception du VCO de 2™ génération: VCO40 et VCO40BF
5.3.1 Architecture du VCOA40 et du buffer

L’ architecture du VCO a 40 GHz est la méme que celle utilisée auparavant, sauf que les
parameétres des éléments du circuit sont modifiés. Nous avons utilisé les transistors de type
T15RA20 qui présentent une variation de la capacité Cbc de 37 a 30 fF lorsque Vce varie
entre 1 et 2 V. Cetype de TBdH est trés bien adapté pour un VCO de fréguence voisine de 40
GHz (8 5.2.1.3). De plus, une ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) um est utilisée afin

d optimiser la plage d’ accord et de fixer Fosc_centrale a 40 GHz.

Dans cette 2°™ conception, nous avons auss introduit un étage de sortie ou buffer,
comprenant un émetteur-suiveur et un amplificateur différentiel polarisé par un miroir de
courant (Fig. 5.12). Les entrées de cet étage sont connectées aux sorties du VCO (V+ et V-).
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Vi <‘ Q12 Vout+

<
AN
Q

Ref Ref

Vef

Vdiff

Fig. 5.12 : Schéma électrique de I’ é&age de sortie (Buffer) du VCO

Une paire d’ émetteur-suiveur (Q12 et Q13) est utilisée pour ramener lestensions V+ et V- du
VCO a des valeurs adaptées pour polariser |I'amplificateur. De plus, gréce a son impédance
d entrée élevée, |’émetteur-suiveur évite toute perturbation de I’ oscillateur causée par des

variations de la charge [Gra_01]. Ref est la résistance nécessaire a la polarisation.

Une paire différentielle (Q14 et Q15) est utilisée pour amplifier le signal tout en améliorant sa
forme sinusoidale en éliminant les harmoniques dues au mode commun. Ce résultat sera
montré plus loin aI’aide d’ une visualisation a I’ oscilloscope. L’amplificateur différentiel est
polarisé a I’aide d’un miroir de courant, comportant deux transistors (Q16 et Q17) et les
résistances nécessaires (Rm et Rm'’). Nous obtenons des sorties différentielles Vout+ et Vout-

sur une charge R..

5.3.2 Simulation avec Cadence : caractéristiques temporelles et fréquentielles

Les simulations ont été effectuées avec le simulateur Spectre en utilisant le modéle HBT. Les
résultats pour les circuits avec et sans buffer (VCO40BF et VCO40) sont présentés sur les

figures suivantes.
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Fig. 5.14 : Smulations : temporelles et fréquentielles a I’ aide de « Spectre » pour le
VCO40BF

Malgré la forme plus proche d'un signal carré, qui est souhaitable dans un circuit de
récupération d horloge, le VCO40 sans buffer (Fig. 5.13a) montre un signal trop déformé et

cette forme évolue avec Vcom, ce qui rend le signa de sortie du VCO inhomogene et

instable. En revanche, lorsque le buffer est ajouté, ce signal est plus proche d’ une sinusoide et
reste de la méme forme quelque soit Vcom (Fig. 5.144). La dépendance de la forme du signal

selon latension Vcom seraillustrée dans la partie traitant des mesures a I’ oscilloscope.

Par ailleurs, dans la pratique, le signal d horloge utilisé pour déclencher les circuits de
décision vient d'un générateur de signa sinusoidal et non carré. |l est donc préférable

d utiliser un signa sinusoidal, plus facile a contréler et plus stable, comme signal d’ horloge.
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Remarques : On aurait pu visualiser les harmoniques du signal dans le domaine fréquentiel, a
partir d’une simulation «Harmonic Balance » du logiciel ADS. Maheureusement, les
simulations avec le modele HBT présentent des problemes de convergence a cause de la

complexité du logiciel et du mangue de maturité du modéle intégré.

Les caractéristiques des VCO40 et VCO40BF (Fig. 5.13b et Fig. 5.14b) sont semblables a
celles obtenues pour les VCO de 1% génération, que ce soit la variation en fréquence ou en
puissance. Les caractéristiques fréquentielles du VCO avec ou sans buffer sont identiques, ce
qui est normal car le buffer ne doit modifier que la puissance du signa et non la fréquence
d oscillation. La puissance de sortie du VCO avec buffer est plus élevée que celle du VCO
seul. Enfin, les deux types de VCO présentent une courbe de puissance quasi constante sur

toute la gamme de tension Vcom.

Le tableau ci-dessous résume ks parametres des éléments ainsi que les caractéristiques de
circuits obtenues par simulation. La fréguence d' oscillation et la plage d’ accord sont a peu
prés les mémes pour les deux types de VCO. Le VCO avec buffer donne un signal amplifié et

plus sinusoidal que le VCO sans buffer.

Nom du circuit VCO40 VCO40BF
Type de TBdH T15RA20 T15RA20
W,G,L (um) 15,30,250 15,30,250
Fosc smulée (GHz) 40 40
DFosc simulée (%) 8,3 8,4
Ps moyenne attendue (dBm) -3,7 +1,2
Forme du signal attendue Sinusoidale déformée | Sinusoidale améliorée

Tab. 5.8 : Bilan des caractéristiques et performances prévues pour les VCO de 2°™
génération
5.3.3 Implantation: VCO avec buffer
Puisque I’architecture du VCO40 est identique & celle des circuits de 1® génération, son
dessin de masqgues I'est aussi (avec des TBdH et les lignes différents). Nous n’alons donc

présenter que le dessin de masques du VCO avec buffer (Fig. 5.15a). Le circuit occupe

naturellement une surface plus grande (1x1,25mm?2) car il comporte deux acces
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supplémentaires pour les polarisations : Vef pour la paire émetteur-suiveur et Vdiff pour la
paire différentielle du miroir de courant. La symétrie de la paire différentielle est auss
importante pour la méme raison que le coaur du VCO, ¢’ est-a-dire éliminer le mode commun.
Le circuit a été fabriqué en utilisant la méme technologie qu’ auparavant. La photographie du

circuit fabriqué est montrée dans la figure 5.15b.

it

a) Dessin des masgues b) Photographie du circuit fabriqué

Fig. 5.15 : Dessin des masques et photographie du VCO avec buffer
54 Résultatsdela 2™ génération des circuits VCO

L es caractérisations des VCO sont séparées en deux parties. La premiere partie est identique a
celle utilisée pour la 1% génération des circuits, & savoir les caractérisations en fréquence et
en puissance en fonction de la tension Vcom ainsi que la mesure du bruit de phase. La
seconde partie concerne la visualisation des formes du signal dans le temps, a Vcom fixe, sur
I’ oscilloscope. Nous verrons les différentes formes selon Vcom et I'influence du buffer. La

gigue de phase sera également mesurée.

Avant de présenter les résultats expérimentaux, nous devons noter une modification au niveau
de la polarisation. Il sagit des tensons Vbias et Vee qui ne sont pas les mémes dans la
simulation que dans la mesure (Tab. 5.9). En effet, dans la smulation, Vbias et Vee sont
fixées de fagon a ce que Vce variede 2 a1V, ce qui rend la variation de Cbc maximum, et
gue le courant Ic du transistor T15RA20 soit environ 7 mA. Or, dans la mesure, nous avons
constaté qu'il faut polariser Vee et Vbias différemment pour atteindre la plage d accord
maximale. Cela signifie que le circuit a un comportement différent vis-avis de la variation de

la capacité en fonction de la tension et du courant. Par conséquent, il serait possible que les
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résultats de mesure ne correspondent plus a ceux simulés, a cause du changement de
paramétres par rapport au modéle HBT.

Mesure Simulation
Vbias (V) -3,3 2,4
Vee (V) -6,9 -6,6
Vbb (V) 0 0
Vcom (V) de-3,3a4-1,8 de-2,8a-1,9
Vef (V) -25 -25
Vdiff (V) -5,3 -53

Tab. 5.9 : Conditions de polarisation pour la mesure et la simulation

Notons auss que le changement de polarisation décale la fréquence d oscillation vers le haut

de I’ ordre de 1 GHz par rapport aux conditions initiales.
5.4.1 Performance en fréquence et en puissance- Bruit de phase

Les résultats que nous allons présenter sont ceux de la 1%® plaque réalisée (82465) pour cette
2°™ conception. Malheureusement, un probléme de sous-gravure est survenu lors de la
réalisation de la plague. Nous remarguons d’ abord un mauvais rendement a cause de I’ exces
de sous-gravure. Certains circuits ont ainsi été court-circuités, résultant en un nombre limité
des circuits exploitables. De plus, la couche d’ émetteur du TBdH trop sous-gravée (~0,45 au
lieu de ~0,4 pm) entraine une diminution de la surface base-émetteur. 11 en résulte une
diminution de la capacité de jonction Cbe de I’ ordre de 13 fF. D’ aprés le calcul de la capacité
totale C (Eq. 4.16) et en prenant compte de la capacité de la ligne coplanaire (Ccpw), la

fréguence d oscillation devrait augmenter de ~0,8 GHz par rapport au 40 GHz prévu.

Cependant, nous alons voir que tous les résultats obtenus ici correspondent a une fréquence
d oscillation décalée de I’ ordre de +4 a +6 GHz par rapport a la valeur fixée au départ. Nous
allons essayer d'expliquer ce comportement plus tard. Dans un premier temps, nous allons
analyser les résultats concernant la plage d’ accord et |a puissance de sortie des circuits avec

ou sans buffer, qui sont les clés de cette 2°™ conception.
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54.1.1 VCO40

La figure 5.16 montrent le spectre de puissance mesuré sur le circuit VCO40 a Vcom = -2,4
V. Nous constatons que la fréquence d’ oscillation centrale est de 46 GHz (au lieu de 40 GHz
prévue). Le bruit de phase varie entre -75 et -80 dBc/Hz a 1 MHz de la porteuse. A ce stade,

les résultats sont les mémes que ceux obtenus avec la 1% génération.
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-100
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45,8 45,9 46 46,1 46,2
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Fig. 5.16 : Spectre de puissance et Bruit de phase du VCO a 46 GHz

Les caractéristiques en fréguence et en puissance du VCO en fonction de Vcom sont
présentées sur la figure 5.17a. Puisgque les conditions de polarisation pour la mesure ne sont
pas les mémes que pour la simulation, la plage de variation de Vcom est aussi différente.
Ainsi, laplage d’ accord de 8,8% est obtenue pour Vcom variant de-3,3a-1,8 V, et Fosc_max
setrouveaVcom=-3,3V aulieude-2,8 V en simulation (Fig. 5.13b). Si nous refaisons une
simulation en utilisant les mémes conditions de polarisation que pour la mesure, nous
obtenons le résultat présenté sur la figure 5.17b. Ces deux courbes montrent la variation des
fréquence Fosc mesurée et simulée en fonction de la tension Vcom. On voit que la fréguence
simulée varie plus lentement, en particulier, a partir d une certaine valeur de Vcom (< -2,6 V).
Comme nous I’ avons expliqué précédemment, ceci est a cause de I’invalidité du modéele HBT,
dans lequel la variation de Cbc ne correspond plus ala rédité. Le calcul de la capacité totale
C, dépendant de Cbcl et Chc3, est ainsi faussé et rend la variation de Fosc incorrecte. Il n’est

donc pas possible de comparer les résultats de mesure ala simulation dans ces conditions.
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Fig. 5.17 : Caractéristiques en fréguence et en puissance du VCO40

Cependant, le résultat expé&imental montre que la plage daccord (8,8%) est nettement
améliorée par rapport au résultat de la £'® génération (autour de 6%). Cette améioration
vient, d'une part, de la plus large plage de variation de Vcom due au changement de
conditions de polarisation (Tab. 5.9). D’autre part, |’optimisation de la plage d accord a été
faite en modifiant les paramétres des éléments du circuit, notamment le type de TBdH et les
dimensions de la ligne coplanaire. Nous pouvons ains valider cette méthode d’ optimisation

pour les futures conceptions.

Quant a la puissance de sortie (Fig. 5.17a), nous avons obtenu le méme résultat
qu’ auparavant, ¢’ est-a-dire qu’elle est sensiblement constante autour d’une valeur moyenne
de -11 dBm, mesurée sur une charge de 50 Ohms, ce qui est équivaent a une amplitude créte
a créte de ~250 mV, apres correction de 3 dB de perte des cables. Cette amplitude peut étre

augmentée grace al’ utilisation d un buffer, comme présenté dans e paragraphe suivant.
5.4.1.2 VCO40BF

A I’ évidence, le spectre du signal de sortie du VCO40BF (Fig. 5.18a) montre une puissance
de sortie élevée (-6 dBm). Cette puissance est a peu pres constante sur toute la plage de Vcom
(Fig. 5.18b). Sur cette méme figure, on constate une augmentation de la puissance de sortie
par rapport au VCO40 sans buffer €11 dBm), soit ~5 dB de gain en puissance. Cette
amélioration est toutefois obtenue au prix d’'une consommation éevée (500 au lieu de 160
mw).
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Fig. 5.18 : Spectre de puissance et comparaison de Ps du VCO40 avec et sans buffer

La variation de fréquence d'oscillation (Fig. 5.19) est proche du résultat précédent.
Cependant, a cause du mauvais rendement de la plague mesurée, le circuit présentant le
meilleur résultat, possede une plage d'accord de 7,1% au lieu de > 8%, pour une fréquence
centrale autour de 46 GHz. En théorie, on devrait obtenir des caractéristiques en fréguence
identiques a celles du circuit sans buffer. Malgré cette |égere différence, la plage d’ accord du

circuit avec buffer présente une amélioration par rapport aux circuits de 1% génération.
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Fig. 5.19 : Caractéristiques mesurées en fréquence et en puissance du VCO40BF
5.4.1.3 Récapitulatif des performances des VCO40 et VCO40BF

Le tableau suivant résume les performances obtenues pour les VCO40 (sans buffer) et
V CO40BF (avec buffer) de la 2°™ conception.
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VCO40 VCO40BF
Fosc _centrale (GHz) 46 46
Fosc_min - Fosc_max (GHz) 43,8>47,8 446> 47,9
DFosc (%) 8,8 7,1
Ps moyenne (dBm) -11 -6
Ps moyenne corrigée (dBm) -8 -3
Amplitude de sortie (mVc-c) ~250 ~450
Puissance consommeée (mW) ~160 ~500

Tab. 5.10 : Bilan des caractéristiques et performances mesurées des VCO de 2°™ génération

> Les fréquences d oscillation mesurées sont autour de 46 GHz dans les deux cas. Sur
I’ensemble de cette plague (82465), les circuits mesurés présentent un décalage de 56
GHz supérieur alavaleur prévue. Ceci est di d’ une part au changement des conditions de
polarisation (~ +1 GHz) et d autre part aux problémes liés a |’ exces de la sous-gravure de
la plague (~ +0,8 GHZz). Cependant, il reste un écart résiduel qui est di certainement, en
plus aux effet parasites, a I'imprécision du modele de transistor et/ou de ligne coplanaire.
En particulier, celle-ci semble avoir montré son effet dés la 1%© génération de VCO, ou il
existe un décalage de +2 GHz avec une ligne de dimension (15,30,250) um. En effet, ce
décalage dans le méme sens, ici supéieur a la valeur simulée, est typique d une
incohérence entre les modéles de simulation et la réalité des mesures. Il est donc
préférable, avant de conclure, de vérifier sur une nouvelle plaque avec une réalisation
correcte. Si cette fois nous obtenons le résultat avec la fréquence d’ oscillation autour de
40 GHz comme prévu , nous pourrons conclure que les modéles sont valables. Dans le cas
contraire, ou il existerait le méme décalage de fréguence, nous devrons remettre en cause

lavaidité des modéles.

> La plage d'accord mesurée est améliorée par rapport a la 1% conception, ce qui est d(l, &
lafois, al’ optimisation des éléments du circuit et ala plus large plage de variation de Cbc
due au changement des conditions de polarisation. La différence de plage d’ accord entre
les deux types de circuits (8,8% ou 7,1%) vient du faible nombre de circuits fonctionnels

dont nous avons pu disposer. Nous pouvons donc envisager d obtenir des circuits avec de
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meilleures performances s les futures plagues ne présentent aucun probleme de
réalisation.

» Lapuissance de sortie des VCO sans buffer est a peu prés la méme que dans la conception
précédente (~ -11 dBm) car elle est liée a la puissance consommeée du circuit. En goutant
un buffer, I’amplitude de sortie est presque doublée au détriment de la consommation,

trois fois plus élevée.

» Enfin, gréce a la paire différentielle du buffer, les harmoniques, a I'origine de la
déformation du signal, sont éliminées. Nous allons voir ultérieurement cette amélioration

atravers les mesures a I’ oscill oscope.
5.4.2 Caractérisation fréquentielledu VCO sur d’autres plaquesr éalisees

Au cours de la rédaction de cette thése, nous avons disposé de nouvelles plagues de circuit
VCO. Il sagit d une plague réalisée en technologie CBE (82508) et une autre en Gaz Source
MBE (53407). Les deux techniques d’ épitaxie se différencient par le type des sources des
matériaux et les conditions de dépbt sur le substrat [Gol_97]. En théorie, cela ne doit pas

affecter de fagon considérable les performances du transistor et donc du cir cuit.

Nous avons pu caractériser les circuits VCO de 2™ génération sur ces plagues avec les

résultats qui sont présentés dans le tableau suivant.
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82465 (CBE) 82508 (CBE) | 53407 (GS-MBE)
US- gravée
Rendement (polarisation) < 50% 99% 99%
Rendement (fonctionnalité) < 10% ~50% ~50%
Fosc visée (GH2) 40 40 40
Fosc mesurée (GHz) 45-46 44-45 45-46
DFosc mesurée (%) ~8,5 ~9,5 ~10,5
Ps moyenne mesurée (dBm) -11 -10 -9
Amplitude de sortie (mV¢-C) ~250 ~280 ~320
Vee -6,9 -7,4 -7,5
Vbias -3,3 -34 -2,9
Puissance consommeée (mW) ~160 ~190 ~230
Quialité de spectre moyenne bonne trés bonne
Bruit de phase (dBc/Hz &1 MHz) -752a-80 -80a-85 -852a-90

Tab. 5.11 : Bilan des caractéristiques et performances mesurées du VCO40 sur différentes

plaques

Par rapport a la qualité des plagues, les nouvelles réalisations donnent un meilleur rendement
en nombre de circuits polarisables ainsi qu’ en fonctionnalité. Par ailleurs, la qualité du spectre
observé est sensiblement meilleure sur la plague «GS-MBE » que sur la plague « CBE »,
sans doute a cause de d' une plus forte polarisation. Le bruit de phase mesuré donne également

un meilleur résultat.

Pour le type de circuit mesuré, qui est le VCO40, la fréquence d oscillation visée est de 40
GHz. Nous avons obtenu un résultat de mesure surprenant. Les trois plagues présentent toutes
un décalage en fréguence de I'ordre de +5 GHz. Ce résultat montre une homogénéité du
décalage malgré les rédisations différentes. Cela signifie qu’il y a des origines constantes
d erreur, telles que la précision du modéle ou les capacités parasites qui se sont reproduites

pour toutes les plagues. Nous pouvons penser qu’il s agit de :
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> Le modele de la ligne coplanaire qui dabord surestime la capacité Ccpw. Puis
I’ obsolescence du modéle par rapport a la technologie actuelle, ce qui peut entrainer un
mauvais calcul de I'impédance caractéristique. En effet, ce modéle ne prend pas en
compte la couche de polyimide dans la structure, ni des variations de paramétres tels que
e« en fonction de la fréguence. Enfin, le modéle ne prend pas en compte les conditions

aux extrémités de laligne, ce qui peut fausser la valeur de I'inductance Lcpy effective.

» Les conditions de polarisation qui sont différentes de celles données en simulation. Nous
avons observé que I'augmentation en tension daimentation décale la fréquence
d oscillation vers le haut et éargit la plage d accord, comme nous pouvons le constater
dans le tableau 5.9. La plague «GS-MBE » donne la plage d accord et |a puissance de
sortie les plus éevées, mais avec la consommation la plus grande.

> Les capacités parasites dans le dessin de masques ou celles générées par |’ environnement
de mesure. De plus, pendant la caractérisation sous pointes, les plagues sont posees sur le
plateau de mesure qui est connecté avec la masse. L’estimation de la capacité et de
I’inductance de la ligne coplanaire peut étre faussée car le modéle simulé ne prend pas en

compte le plan de masse a la face arriere du substrat.

S on compare le VCO40 de la 2™ génération au VCO45 de la 1% génération, leur point
commun est le transistor utilisé, qui est de type T15RA20 (Tab. 5.4). Le VCO45 ne génére
guasiment pas d'écart de fréquence, aors que le VCO40 en génere +5 GHz. Nous pouvons
penser que ce sont les dimensions de la ligne coplanaire qui sont en cause. Ce résultat est
confirmé par le VCO46 de la ¢ génération qui utilise également la ligne de dimensions
(15,30,250) um et qui engendre un décalage en fréquence de +2 GHz (Tab. 5.7). Cependant,
le VCO40 et le VCO46 donnent un écart différent. Ayant utiliser les TBdH de taille
différente, ces deux circuits peuvent agir différemment vis-avis de I'influence de ses
capacités (Chc et Cbe) par rapport a la capacité de laligne (Ccpw) dans le calcul de la capacité
totale. Par ailleurs, ils ne sont pas issus d'une méme plague ni mesurés dans les mémes

conditions de polarisation, ce qui peut aussi contribuer a cette différence.

A noter guen raison du calendrier de rédaction, nous n'avons pas pu exploiter tous les
résultats sur ces deux derniéres plagues, notamment ceux des circuits VCO40 avec buffer.
Mais a premiére vue, nous avons constaté un résultat cohérent a celui obtenu avec les VCO40

sans buffer, avec bien entendu une augmentation de la puissance de sortie.
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5.4.3 Visualisation des signaux sur |’ oscilloscope : Caractérisation temporelle

La 2°™ partie de mesures sur |a plague 82465 concerne la caractérisation des circuits dans le
domaine temporel. Nous avons visualise les signaux de sortie des VCO (avec et sans buffer)
pour les différentes tensions de commande. L es résultats de mesures sont comparés avec ceux

obtenus a partir d’ un générateur de signal sinusoidal.
5.4.3.1 Description du banc de mesue

Le banc de mesure est composé d’'un oscilloscope large bande Agilent [DCA86100B], d'un

diviseur statique monté en boitier et un module d’ alimentations pilotable par ordinateur.

L’ oscilloscope permet une visualisation et une mesure du signal de sortie du VCO (appelé
«signal de test »). Son fonctionnement nécessite un signal de déclenchement (ou trigger), qui
peut étre dans certains cas le signa de test lui-méme. Les deux signaux (de test et de trigger)
ayant la méme gigue, ils ont donc une bonne cohérence de phase. Or, en haute fréguence, on
utilise un signal de trigger de fréquence moins élevée. Par conségquent, le signal de trigger doit
étre un sous- multiple de la fréguence du signal a visualiser. Notre base de temps fonctionne
sur trois gammes de fréquence : a) 9-12,6 GHz, b) 18-25 GHz et ¢) 39-45 GHz. Par exemple,
pour mesurer un signa de 46 GHz, la base de temps a utiliser est celle a 23 GHz qui

appartient ala gamme b) ou celle a 11,5 GHz de la gamme a).

Pour générer le signal de trigger & 23 GHz, nous avons pris le signal de sortie du VCO, puis
I’avons divisé par deux a I’aide d'un diviseur statique fabriqué dans notre équipe [Puy_03].

Celui-ci est alimenté sous une tension de -8 V.

Lafigure ci-dessous montre le synoptigue de I’ expérience, comme précédemment expliqué.
Les deux sorties du VCO sont utilisées : I'une, divisée par deux, comme base de temps pour
I’ oscilloscope, I'autre comme signal & mesurer provenant directement du VCO. Afin d étre
visualisé sur I’ oscilloscope, le signal est échantillonné a travers une téte d échantillonnage.
Nous avons égaement observé la sortie du diviseur statique sur |'autre entrée de
I’ oscilloscope afin de vérifier la division de fréquence.

194



Chapitre 5. Caractérisation et Optimisation des circuits VCO

@ Signal temporel

A Pilotage informatique
de polarisation
Sortie Programme Labview
Oscilloscope directe
Large bande , Vvco Téte P l l l
Agilent 86100B | d'échantillonnage | Sortie +
(Charge 50 Ohms) P\ , Polarisations |  Module dalimentation
#‘ HP4142B
Base de temps i /
(Trigger) —I/
ittt Dispositif sous pointes
! Diviseur | _, Sortie
Téte < statique [
Sortie d'échantillonnage ' f I
diviseur ! '
! Polarisation !
]
1

pour diviseur

Fig. 5.20 : Banc de mesure temporelle sur |’ oscilloscope pour VCO40 et VCO40BF
5.4.3.2 Formedu signal observée
> Signal de référence : sortie du synthétiseur de fréquence

Pour permettre une meilleure compréhension des résultats, nous allons d’ abord présenter le
résultat de mesures a partir d'un synthétiseur de fréquence d Anritsu [AN69077B]. Cet
appareil génére un signal sinusoidal de fréquence et puissance désirées. Le signal a mesurer
vient, dans ce cas, du synthétiseur au lieu du VCO, le signal de trigger verant toujours du
diviseur statique. Le signal de sortie servira comme référence pour les comparaisons avec les
VCO. Notons que c'est ce type d appareil qui permet de générer le signa d horloge utilisé

pour les mesures de transmission numérique a 40 Ghit/s.
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Fig. 5.21 : Caractéristiques du signal généré par le synthétiseur

Lafigure 5.21a montre un signal de forme parfaitement sinusoidale a la fréquence de 46 GHz.
Ce signal est également présent dans la partie supérieure de la figure 5.21b, en paralée au
signa de sortie du diviseur (partie inférieure). On voit bien que celui-ci est un signal a
fréguence maitié.

Par ailleurs, les gigues de phase ont été mesurées (en rms). Rappelons que la gigue de phase
est en fait I’ éguivalence du bruit de phase mesuré dans le temps. Cette grandeur gquantifie la

pureté spectrale du signal, qui est un signe de qualité pour un oscillateur.

Pour la sortie directe du synthétiseur, nous avons mesuré la gigue Jnest ~200 fs (Fig. 5.22). En
constatant que I’ oscilloscope est déclenché par le signa de trigger, la sortie directe du
synthétiseur comporte donc la gigue du synthétiseur (Jyn) et aussi celle du signal de trigger
(3rig)- Si on suppose que le synthétiseur (et I’ oscilloscope) génere une gigue negligeable, la
gigue mesurée Jnest €st donc uniquement celle causée par le signal de trigger. Or, celui-ci
provient en réalité de la sortie dudiviseur. Par conséquent, nous pouvons déduire que la gigue

mesurée et €st approximativement la gigue du diviseur (Jiy), qui est déduite selon la
relation:

Jnfes]_z = anz + jtrigz = anz + J div2 Eq 51

200? @0? + 2007
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Cette hypothése se confirme par observation de la gigue de sortie du diviseur Jnee (Fig. 5.22).
nous avons mesuré ~300 fs de gigue. Cette valeur contient donc la gigue du diviseur et celle
du trigger, toujours en supposant que la gigue du synthétiseur est tres faible. Et puisque le
signal de trigger est la sortie du diviseur lui-méme, |a gigue observée a |’ oscilloscope est donc

le «double » de celle du diviseur (k;v), comme I’indique larelation :
Ime2? = Jiv? + Juig? = Joiv? + Jaiv? Eq. 5.2

300? @200? + 200?

‘]mesl i A i
I p Sortie directe synthetiseur
Synthétiseur o
] »  Diviseur —» Sortie trigger
Sk statique | ————  Sortie diviseur

J

mes2
J div

Fig. 5.22 : Estimation de la gigue du diviseur

Le diviseur statique génere donc une gigue de ~200 fs, lorsgu on applique un signal provenant

du synthétiseur (signal trés pur a gigue négligeable) comme entrée.
» Signa desortieduVCO40aVcom=-24¢€t-2,7V

Les figures 5.23a et 5.24a présentent le signal de sortie du VCO pour deux tensions Vcom
différentes. Nous pouvons constater que les signaux sont déformeés et cela de facon différente.
Ces formes variables, ni carrées ni sinusoidales, ne sont pas appropriées a une utilisation
directe comme signal d horloge. Ceci confirme donc I’intérét d utiliser un buffer qui, en plus
d’ augmenter I’amplitude, améliore et garde une forme constante au signal. Remarquons que
I’amplitude créte a créte mesurée est ~210 mV, Iégerement différent comparé au résultat de
caractérisation fréquentielle (~250 mV). Ceci est lié aux sensibilités et étalonnages différents

des deux bancs.
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Fig. 5.23: Caractéristique du signal généré par le VCO40 a Vcom= -2,4V
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a) sortie directe du VCO b) sortie du diviseur (en bas)
Fig. 5.24 : Caractéristique du signal généré par le VCO40 a Vcom= -2,7V

Lesfigures 5.23b et 5.24b montrent une comparaison entre le signal de sortie du VCO et celui
du diviseur. La fréquence du signal de sortie du diviseur est bien entendu la moitié de la
fréguence de sortie du VCO. De plus, nous pouvons remarquer qu’en sortant du diviseur, le
signa est relativement propre (sinusoidal). Cela s explique par le fait que le réle du diviseur
est de ne pas laisser passer de fréquences (harmoniques) autres que la fréquence fondamentale
a23 GHz.

Pour les deux tensions Vcom, la gigue mesurée (Jnes1) €st ~650 fs pour la sortie directe du
VCO et ~460 fs pour la sortie du diviseur (Jnes) (Fig. 5.25). En appliquant |’ équation 5.1 vue
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précédemment et en remplacant la gigue du synthétiseur par celle du VCO, nous pouvons
déduire la gigue du VCO. Or, cette fois-ci, en appliquant I’ équation 5.2, la gigue mesurée a la
sortie du diviseur (~460) fs est différente a la valeur mesurée avec le synthétiseur (~300 fs),
ce qui revient a dire que I’ estimation de la gigue du diviseur (J4y) n'est plus exacte lorsgue la
sortie du VCO est utilisée comme signal d’ entrée. Ceci est certainement di a I’ instabilité et a
la déformation du signal de VCO a cause des harmoniques.

Imest o
I p Sortie directe VCO
VCO L
; »  Diviseur —» Sortie trigger
veo statigue ————  Sortie diviseur
‘]div Jmesz

Fig. 5.25 : Estimation de la gigue du VCO

Cependant, dans les deux cas de figure, nous pouvons estimer que la gigue générée par le
VCO est comprise entre 400 et 600 fs.

» Signal de sortie du VCO40BF aVcom =-2,4V

Comme prévu, le signal de sortie du VCO avec buffer (Fig. 5.26a) présente une forme plus
sinusoidale avec une amplitude plus élevée (~370 mV au lieu de ~210 mV sans buffer).
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Fig. 5.26 : Caractéristique du signal généré par le VCO40BF a Vcom= -2,4V
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L es gigues de phase mesurées sont Jnest ~550 fs pour le signal sortant du VCO et Jyes ~440 fs
pour le signa sortant du diviseur. Ici, nous rencontrons toujours le méme probleme de
distorsion du signa de VCO. Cependant, nous pouvons voir que |’ inexactitude de |’ estimation
de la gigue du diviseur est plus faible a cause de I’'amélioration du signal d entrée et de

I"augmentation de I’amplitude de ce signal par le buffer.

Malgré la gigue du VCO plus élevée que celle du synthétiseur, nous pouvons constater que la
forme du signal avec buffer est proche du signal de référence (Fig. 5.21a). Par ailleurs, le
signal de sortie du VCO avec buffer présente une forme sinusoidale réguliére quelque soit la
tension Vcom. Ceci est souhaitable afin d'assurer une régularité du front montant et

descendant utilisé pour la synchronisation.
> Bilan et comparaison de la gigue de phase pour différents circuits

Ce tableau résume les valeurs de la gigue mesurée pour des signaux genérés par les différents

sources (synthétiseur, VCO sans ou avec buffer), a des tensions Vcom différentes.

Fréguence (GHz) | Giguedirecte Jyest | Gigue diviseur Jnes
(fs) (fs)
Synthétiseur ~46 ~200 ~300
VCO40aVcom=-24V ~46 ~650 ~460
VCO40aVecom=-2,7V ~47 ~650 ~460
VCO40BFaVcom=-2,4V ~46 ~550 ~440

Tab. 5.12 : Comparaison des gigues mesurées sur la sortie directe du VCO ou du synthétiseur

et sur la sortie du diviseur

D’ apres les valeurs de la gigue mesurée pour les VCO avec et sans buffer, nous pouvons
considérer que I’ensemble de la famille des VCO présente une gigue de phase < 600 fs. La
guestion est de savoir s une telle gigue est suffisamment faible pour assurer le bon
fonctionnement en tant que signal d’ horloge pour les circuits numériques a 40 Gbit/s. Or, il
est difficile de le dire car la plupart des publications concernant les circuits de récupération
d horloge ou les VCO seuls ne présentent pas les performances en gigue de phase. En
revanche, le niveau du bruit de phase est souvent présenté comme un indicateur de
performance. Nous verrons plus loin, dans la partie comparaison a I'état de I'art, le

commentaire sur le bruit de phase mesuré de notre VCO.
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5.4.4 Synthése desrésultats de la 2°™ génération des circuits VCO

Dans cette nouvelle conception, nous avons optimisé le circuit afin d obtenir une meilleure
performance en plage d’ accord tout en fixant la fréquence d oscillation autour de 40 GHz.
D’ apres les caractérisations fréquentielles et temporelles, nous avons pu déduire les résultats

suivants :
» Plage d’accord

L’ optimisation des lignes coplanaires et des transistors a permis d’améliorer la plage d’ accord
en réduisant I’'importance de la capacité de la ligne, comme prédit la simulation. Par ailleurs,
les conditions de polarisation contribuent également a I’augmentation de la plage d’ accord.
Ce phénomeéne n’est pas reproduit par la smulation, principalement parce que la valeur des
paramétres du modéle HBT déduites pour une réalisation précédente ne sont probablement

plus valables pour cette derniere génération de circuit.
> Frégquence d’ oscillation

Les fréquences d’ oscillation mesurées sur trois plaques différentes se trouvent décalées par
rapport a la simulation d'une quantité égale (~ +5 GHz) par rapport a celle obtenue dans la
1%¢ génération (+2 GH2). Plusieurs hypothéses ont éé faites pour expliquer cela: le
changement des conditions de polarisation, la combinaison différente TBdH + CPW de
chaque circuit, la dispersion technologique d’ une plaque a I’ autre ou encore la précision des
modéles du trarsistor et de la ligne coplanaire. Par ailleurs, le choix des dimensions de la
ligne implique un compromis entre la précision de la fréguence obtenue et |’ augmentation de
la plage d’ accord. Par conséquent, un modéle qui tient compte de la structure compléte de la
ligne coplanaire et qui soit fonction de la fréquence devra étre dével oppé pour les conceptions

suivantes.
» Amplitude, forme du signal et gigue de phase

L’ utilisation du buffer augmente I’amplitude du signal de sortie du VCO au détriment de la
puissance consommeée. De plus, la forme du signal est améliorée et proche du signal
sinusoidal de référence d' un synthétiseur de fréquence, quelque soit la tension de commande.
L es gigues de phase mesurées sur la plague de qualité moyenne (82465) sont inférieuresa 400
fs, ce qui correspond au bruit de phase mesuré de ~ -75 &~ -80 dBc/Hz a 1 MHz de la

porteuse. Ces gigues seront certainement meilleures sur les plagues avec une meilleure
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réalisation technologique (82508 et 53407), comme nous avons pu |’ observer sur les bruits de

phase.
> Intégration dans une PLL

L’ étape suivante consiste aintégrer le VCO dans une boucle de PLL afin de réaliser le circuit
complet de récupération d’horloge. Cette intégration permettra aussi de diminuer fortement
les bruits du VCO et ce maintenir la stabilité de I’ oscillateur. Notons que dans ce cas, le
buffer peut étre inséré en sortie du VCO ou en entrée du détecteur de phase. L’essentiel est
gue le signal de sortie du VCO, qui est le méme que le signal d’ entrée du comparateur, ait une
amplitude suffisante et une forme suffisamment correcte pour étre comparé avec le signa de

données et utilisé comme signal d’ horloge.
55 Bilan et commentaires sur les performances obtenues par rapport al’éat del’art

Nous allons présenter un état de I’at actuel des circuits VCO, intégrés dans un circuit de
récupération d’'horloge ou réalise de fagon indépendante (Tab. 5.13). Ces circuits ont été
réalisés dans le domaine des trés hautes fréquences > 40 GHz, avec des TBH ou TBdH de

technologies différentes.
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_ Surface Page Puissance | Puissance Bruit de
Laboratoire _ Ft/Fmax i _
. Technologie d émetteur | Fosc (GHz) | d'accord | desortie | consommé phase Remarques
[référence] (GH2)
(um?) (%) (dBm) (mwW) (dBc/H2)
Opto+ (France) -80a-85 Chbc
_ TBdH InP 180/200 2x15 42,5 > 47 10 -7 200
[cetravail] (@1MHz) | 30> 37fF
Lucent (USA) -80a-85 Cbc
TBH InP 150/200 1,2x6 87 > 100 14 -3 78
[Bae_00] (@1MHz) | 18 > 40fF
Gtran (USA) -984a-103 | Surface=
TBdH InP 140/170 1x6 37> 50 30 -5 200
[Zha 02] (210 MHz) | 1x0,7 mm?
HRL (USA) TBdH InP +1 avec -100 Sdf aQ
185/215 x5 42 > 46,5 10 75+buffer . o
[Kur_02] AllINAYINGaAs buffer (a1 MH2z) deve
Ruhr Univ. .
) ) +2,6 avec -103 a-108 ) _
& Infineon (Ger) TBH SiGe 70/75 nc 44 > 47 8 280 . Microstrip
buffer (@1 MH2z)
[Li_02]
ETHZ (Suisse) .
TBH InP 130/220 x5 56 > 58 4 -26a-18 nc nc Dans CDR
[Sch_01]
Lucent (Ger) )
: ] TBH SiGe 7274 0,3x2,5 38> 41 9 nc nc nc Dans CDR
Re_01

Tab. 5.13 : Performances et technologie du VCO de différents laboratoires
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Les VCO présentés dans ce tableau sont de type différentiel et utilisent un résonateur LC.
L’inductance peut étre réalisée par une ligne coplanaire, une ligne microstrip ou encore une
self. Les capacités variables sont des diodes varactors sauf dans les deux premiers cas du

tableau ou les capacités de jonction des transistors ont été utilisées.

> Tout en ayant la méme architecture, notre VCO donne une plage d’accord inférieure a
celle de Lucent (USA) a cause de la plus faible variation de la capacité Cbc. Comme nous
avons |’ évoqué dans le chapitre 4 (8 4.6.3.1), I’augmentation de cette variation nécessite
une modification de la structure épitaxiale (augmentation de I’ épaisseur du collecteur), ce
qui entrainera une dégradation des performances d’ autres circuits se trouvant sur le méme
substrat. Cependant, la performance en plage d accord de notre VCO se situe en bonne
position par rapport a I’état de I’art. Par conséquent, nous pouvons conserver la méme
structure épitaxiale afin de conserver I'intégrabilité de ce circuit avec le circuit de

décision, ce qui est le but de ce travail.

> |1l faut remarquer que la taille du transistor de notre VCO est beaucoup plus grande que
celle de Lucent, ce qui entraine une plus forte consommation de puissance. Ce choix est
db a la fréguence d’ oscillation considérée qui est beaucoup plus faible dans notre cas. En
effet, a cette fréquence, une capacité et une inductance plus grandes sont nécessaires.
C’ est pourquoi, ce type d’ architectur e est tres bien adapté pour des VCO afréguences trés
élevées, = 40 GHz.

> Par allleurs, la puissance de sortie de notre VCO est plus faible que celle de Lucent car le
courant Ic = 7 mA n'est pas le point de fonctionnement optimal pour le transistor
T15RA20 utilise (8 4.3.2.3), dors que dans le cas de Lucent, le courant Ic = 5 mA est
optimal pour un transistor plus petit (1,2x6 pm?). Cependant, cette architecture permet
d’ obtenir un VCO trés compact grace aux « varactors » intégrés aux transistors et au
nombre réduit des polarisations. D’autant plus qu'aux fréguences d oscillation plus
élevées, les capacités de jonction des transistors deviennent plus importantes et ne peuvent

plus étre négligées en tant que capacités parasites.

» Malgré une plage d’ accord trés élevée, |’ architecture adoptée par Gtran nécessite une
surface de circuit et une puissance consommeée plus élevées a cause du nombre des

varactors externes.
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» Le VCO du laboratoire HRL et celui de Ruhr université& Infineon donnent une puissance
de sortie trés élevée. Cette performance est obtenue grace a une étage d’ amplification en

sortie, ce qui se fait, bien entendu, au détriment de la puissance consommée.

» Contrairement aux circuits de récupération d’ horloge (CDR), la performance en bruit des
VCO est genéralement mesurée sous forme de bruit de phase au lieu de gigue de phase.
Nous pouvons observer que les VCO réalisés en technologie SiGe présentent un faible

bruit. Ce résultat est sans doute typique a cette technologie.

» Les VCO intégrés dans un CDR ne semblent pas requérir une tres grande performance en
plage d’'accord, comme nous pouvons le voir dans les deux derniers cas du tableau. Ce
résultat est certainement di aux contraintes présentes dans une intégration avec plusieurs
circuits sur un méme substrat. Cependant, il Savére que ces caractéristiques sont
suffisantes pour une application de récupération d’ horloge a haut débit, comme le montre
I’ état de I’ art du CDR dans le chapitre 3.

En résumé, les architectures et technologies des circuits VCO proposés dars la littérature
donnent des résultats diverses avec des compromis a considérer : fréguence, plage d’ accord,
puissances de sortie et consommée, bruit de phase et la possibilité d’intégration. Ce choix
dépend particuliérement de I’ application visée et auss des moyens disponibles dans chague

laboratoire.
5.6 Conclusonsdu chapitre

Les résultats de caractérisation des circuits VCO proposés dans le cadre de ce travail ont été
présentés et analysés. L’ensemble des VCO caractérisés a donné des résultats identiques en
termes du profil de variation en fréguence et en puissance. Gréace a la variété des trois familles
de VCO de 1%® génération, nous avons pu éablir les critéres d optimisation du VCO pour la
2°M génération. Pour cela, une éude sur la variation des paramétres géométriques et
physiques du circuit a éé nécessaire afin de déterminer leur influence sur la fréguence

d oscillation et sur la plage d’ accord.

En général, la comparaison entre les mesures et les simulations est possible dans la mesure ou
la validité du modéle est suffisante dans les conditions imposées. La comparaison des circuits
mesurés de la 1%® génération par rapport & la simulation montre un écart aléatoire en terme de

fréquence, contrairement & ceux de la 2™ génération oll cet écart se maintient constant. Pour
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cette 2™ génération, la qualité des circuits a été meilleure que la précédente et les conditions
de mesures ont é&é modifiées. Ces résultats montrent que la fiabilité de la réalisation
technologique ains que I’ exactitude des modées utilisés sont cruciales dans la reproduction

des résultats expérimentaux a partir des simulations.

Les performances du VCO dépendent non seulement de |’architecture en elle-méme, mais

auss de latechnologie utilisée ; par exemple les TBH ou les TBdH a base de InP ou de SiGe.

Les performances des VCO obtenues dans ce travail se situent bien par rapport a I’ état de
I’art, malgré des contraintes de la structure épitaxiale. Par ailleurs, ce circuit, utilisant la
méme technologie de fabrication que les circuits de décision, offre une possibilité

d’intégration pour réaliser un circuit de récupération d horloge de haut débit.
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Dans une transmission optique a tres haut débit, I’intégration monolithique des circuits les
plus rapides sur un méme substrat doit permettre le développement de récepteurs de tres
hautes performances. En particulier, I’intégration optoélectronique (OEIC) est au coeur de la
recherche actuelle. Ce travail s'inscrit dans cette perspective et nous espérons qu’il a permis
de faire un pas vers une telle réalisation, notamment dans la photodétection avec un nouveau

type de photodiode tres performante, ainsi que dans la récupération d' horloge et des données.
Compatibilité de la photodiode UTC et du transistor TBdH

La photodiode UTC, proposée par NTT en 1997, a une gande capacité en termes de bande
passante et de puissance de saturation pour la photodétection du signal de données a trés haut
débit (= 40 Ghit/s). Contrairement a la photodiode PIN, sa structure permet d’ atteindre des
bandes passantes de plusieurs centaines de GHz avec une bonne tenue en puissance, ce qui
permet une distribution directe du signal détecté vers d’autres circuits, sans besoin d’ étage

d’ amplification.

De plus, la structure de I'UTC potentiellement permet une intégration avec le TBdH
développé au laboratoire grace a des couches qui sont en commun. C’ est pourquoi Nous avons
envisagé de réaliser une photodiode UTC TBdH, qui est une combinaison des deux
structures. Pour une premiere approche, nous avons choisi de réaliser la photodiode
UTC_TBdH en ayant pour structure commune le substrat jusqu’ a la base graduelle du TBdH.
Cependant, quelques difficultés se présentent lors de cette intégration. D’ aprés le résultat de

plusieurs expériences, hous avons pu déduire les points importants suivants :

» Lacouche de base fortement dopée pour obtenir des Ft et Fmax élevées pour le TBdH, est
caractérisée par une faible mobilité des éectrons. Ceci augmente le temps de transit
(diffusion) et pénalise la bande passante de la structure UTC_TBdH, pour des dispositifs

de trés petite dimension.

> La base homogéne en matériau désaccordée (InssGapseAs) également avec un fort
dopage, prévue initialement pour augmenter |’ épaisseur de la zone absorbante, crée des
contraintes supplémentaires a la structure et diminue la duée de vie des électrons. La

sensibilité de la photodiode se trouve donc diminuée.
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» Larédlisation de la barriére de diffusion exige un compromis entre I’ efficacité du blocage
des électrons (de fuite) dans la bande de conduction et la facilité du passage des trous dans
la bande de valence. Ce compromis nécessaire est di a la limite en dopage du matériau de

barriére.

Toutefois, malgré ces limites rencontrées dues a la compatibilité avec le TBdH, |a photodiode
UTC TBdH présente des résultats comparables a ceux obtenus par NTT pour des épaisseurs
de base comparables. La légére différence en sensibilité rencontrée est due principalement au
dopage p d'un ordre de grandeur plus élevé dans nos structures. Bien que nous n’ ayons pas pu
mesurer la bande passante et |a saturation de nos structures avec les motifs de test disponibles
au cours de cette thése, nos résultats ont montré que la photodiode UTC_TBdH présente un

potentiel non négligeable pour réussir cette intégration.
Récupération du signal d’ horloge et régénération des données

Puisgue les circuits de traitement numérique du signal apres la photodétection sont tous
réalisés avec les transistors de type TBdH InP, du moins en ce qui nous concerne, le circuit de

récupération d horloge et des données aaussi été étudié sur la base de cette technologie.

L’ étude du circuit de récupération d' horloge a été faite avec comme objectif d obtenir un
signal d’horloge parfaitement synchronisé avec le signal de données. Pour cela, il faut que le
signa d horloge soit généré a partir du signal de données ui-méme, qui est également utilisé
par le circuit de décision. Nous avons opté pour la solution «PLL », qui est trés couramment
utilisée pour réaliser les fonctions d’ acquisition de fréquence et du verrouillage de phase. De
plus, gréce a la souplesse dans le choix des architectures, elle permet une intégration entre le
circuit de récupération d’ horloge et le circuit de décision, en utilisant des détecteurs de phase

adéquates, tel's que ceux de type « Alexander » ou « Hogge ».
Conception, réalisation et caractérisation des circuits VCO

La partie la plus importante de cette thése a été consacrée a la réalisation des circuits VCO.
Ce travail a permis de construire un premier bloc de la PLL pour le futur circuit de
récupération d'horloge. En considérant le domaine de fréguence visée (40-50 GHz), nous
avons choisi une architecture existant dans la littérature et I’ avons adaptée a notre technologie
et notre application. 1l sagit dun VCO ou les jonctions base-collecteur du TBdH sont

utilisées comme capacité variable. Cette architecture présente de tres bonnes performances,
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notamment a des fréquences d’ oscillation trés éleveées, et permet de réduire la taille du circuit

par rapport a d’ autres architectures utilisant des varactors externes.

Nous avons réalisé deux genérations du circuit : la premiére a pour but dexplorer les
caractéristiques du VCO et d’ observer la précision entre la simulation et 1a mesure du circuit,
la seconde est issue de I’ optimisation de la génération précédente permettant ainsi d’ améliorer

les performances du circuit.
Nous avons tiré les conclusions suivantes :

» Pour la simulation, nous avons disposé d'un modéle HBT pour les transistors qui prédit
les résultats expé&imentaux de facon plus précise que le modele Gummel-Poon.
Cependant, ce modéle n'est valable que dans le cas ou il N'y a pas trop de dispersions

technologiques d’ une plaque al’ autre.

» Le modée de laligne coplanaire ne prend pas en compte la structure réelle ni la variation
de I'impédance caractéristique en fonction de la fréquence, ce qui a sans doute contribué a

une estimation inexacte de la fréquence d oscillation.

> L’optimisation du VCO de 1% génération a permis d’améliorer |es performances en plage
d accord pour la 2™ génération. Ce résultat est tout & fait comparable & Iétat de I'art en

tenant compte de la limite de variation de la capacité base-collecteur de nos TBdH.

Malgré le décalage en fréquence d oscillation observé lors de la caractérisation, le circuit
VCO réalisé présente une plage d accord de 10%, qui est a priori suffisamment élevée pour
I’ application de la récupération d horloge. La fréquence d oscillation du VCO en exces peut
étre facilement corrigée en modifiant |égérement les dimensions de la ligne coplanaire. Cette
manipulation ne devra, en principe, pas modifier la plage d’ accord du VCO. Le circuit VCO
développé dans ce travail permettra une intégration monolithique avec d’ autres circuits tels

gue le circuit de décision, tout en ayant des performances appréciables.
Per spectives

En ce qui concerne la photodiode UTC, quelques solutions ont été proposés dans ce travail
afin d’obtenir le meilleur compromis pour I’'intégration avec le TBdH. En particulier, nous

proposons d'utiliser I'effet de transistor pour augmenter la sensibilité de I'UTC, tout en
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conservant la méme couche de base graduelle du TBdH. Cette approche est actuellement en

étude au laboratoire.

Par ailleurs, il est nécessaire de réaliser ces photodiodes avec des motifs de test de petite

surface, ce qui permettrad’ évaluer correctement la bande passante et le courant de saturation.

Pour les circuits VCO, il est nécessaire de modifier quelques paramétres géométriques de la
ligne coplanaire pour une fréguence d’ oscillation de 40 ou 43 GHz. Des modifications du
modele de la ligne coplanaire et |’ actualisation du modele HBT par rapport a la technologie
actuelle s averent étre indispensable pour les prochaines conceptions. Une étude de bruit peut

également apporter quel ques améliorations en performance du VCO.

Par la suite, nous pourrons réaliser d’ autres éléments de la PLL, par exemple le détecteur de

phase en se basant sur la bascule DFF utilisée pour le circuit de décision déja développé.

L’ intégration finale de la photodétection et |e traitement du signal électrique est possible grace
a la compatihilité de la photodiode UTC avec le TBdH. Cette combinaison offre une
possibilité de réaliser un circuit intégré OEIC de trés hautes performances pour les récepteurs
atres haut débit.
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A

a : coefficient d’ absorption optique du matériau
a: parametre de maille du matériau

b : gain statique en courant

BG : base graduelle

BH : base homogene

BC : bande de conduction

BV : bande de valence

BP : bande passante de la photodiode
BF : buffer

C : vitesse de la lumiére (3.108 my/s)

Cbc : capacite base-collecteur

Cbe : capacité base-émetteur

Cjc : capacité de jonction base-collecteur atension nulle

CPW : ligne coplanaire (ou coplanar waveguide)

Ccpw : capacité de laligne coplanaire

Co : capacité de laligne coplanaire par unité de longueur

CDR : récupération d’ horloge et des données (ou clock and data recovery)

D

De : coefficient de diffusion des électrons

Dp : coefficient de diffusion des trous

dEe : hauteur de barriere effective pour les électrons
dEt : hauteur de barriére effective pour lestrous

DFosc : plage d’ accord

e : constante diélectrique du matériau

& : constante diélectrique du vide (8,85.10™2 Fim)

er . constante diélectrique relative du matériau

eqf . constante diélectrique (relative) effective du matériau

Eg : largueur de la bande interdite du semiconducteur (ou gap)
Ec : énergie de la bande de conduction

Ev : énergie de la bande de valence
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Fosc : fréquence d’ oscillation

Ft : fréguence de transition du transistor

Fmax : frégquence maximale d’ oscillation du transistor
Fc : fréguence de coupure optique du phototransi stor

G

g: efficacité d'injection du transistor

G : séparation entre laligne centrale et les plans de masse de la ligne coplanaire
Om : transconductance

Gopt : gain optique du phototransistor

h : efficacité quantique du matériau
h : constante de Planck (6,63.10* J)
H : signa d horloge

Ib : courant de base du transistor

Ic : courant de collecteur du transistor

le : courant d’ émetteur du transistor

Iph : photocourant

In: courant d’injection d’ électrons de I’ émetteur vers la base du transistor
Ip : courant d'injection de trous de la base vers |’ @metteur du transistor

It : courant de recombinaison d’ électrons-trous dans la base du transistor

J

Jmax : densité du courant de saturation maximum
Jsyn : gigue du synthétiseur

Jdiv : gigue du diviseur

Jvco : gigue du VCO

K
k : constante de Boltzman (1,38.1023 J/K)
Kvco : gan du VCO
Kp : gain du comparateur de phase

L

| : longueur d’ onde optique
L : longueur de laligne coplanaire
Lcpw : inductance de ligne coplanaire
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Lo : inductance de la ligne coplanaire par unité de longueur

M
me : mobilité des électrons
np : mobilité des trous
Mjc : coefficient de variation d’ une jonction

N

n : densité des porteurs (électrons)

Nd : nombre d’ atomes donneurs

Na: nombre d’ atomes accepteurs

No : densité spectrale de puissance du bruit a une certaine fréquence de la porteuse

P

F e: phase du signa d entrée

F s: phase du signal de sortie

p : densité des porteurs (trous)

Popt : puissance optique incidente

PD : photodiode

PLL : boucle a verrouillage de phase (ou phase-locked loop)
Ps : puissance de sortie du VCO

PN : bruit de phase (ou phase noise)

Po : densité spectrale de puissance a la fréguence d’ oscillation

Q

q : quantité de charge d’ un électron (1,6.10° C)
Q : coefficiert de qualité du filtre

R
R : coefficient de réflexion du matériau
Rneg : résistance négative
R : résistance de charge

S
S: sensibilité de la photodiode
Sbc : surface base-collecteur

T

TBdH : transistor bipolaire a double hétérojonction
TBsH : transistor bipolaire a ssimple hétérojonction
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tf : temps de transit dans la structure

ta: temps de transit dans la zone d’ absorption
tb: temps de transit dans la base

tc : temps de transit dans le collecteur

tcc : temps de charge du collecteur

Tb : temps bit

UTC : uni-travelling carrier

ve : vitesse de diffusion des éectrons

ue : vitesse de dérive des électrons

up : vitesse de dérive des trous

u_sat : vitesse de saturation

VCO : oscillateur commandé en tension (ou voltage-controlled oscillator)
Vbc : tensionbase-collecteur

Vbe : tension base-émetteur

Vce : tension collecteur-émetteur

Vcom : tension de commande du VCO

Vs : tension de sortie du VCO

Vc-c : tension de sortie en créte a créte du VCO
Vmax : tension de sortie en valeur maximale du VCO
Veff : tenson de sortie en valeur efficace du VCO

w

wo : pulsation d’ oscillation libre

wn : pulsation naturelle

wew : bande passante de la boucle a verrouillage de phase
Wrs : bande passante du filtre de boucle

W : largeur de ligne coplanaire

Wzce : épaisseur de la zone de charge d’ espace

Wa : épaisseur de la zone d’ absorption

Y : admittance

ZCE : zone de charge d’ espace
Zo . impédance caractéristique de la ligne coplanaire
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Annexe A : Calcul du nombrede porteurs (n, p) aforteinjection et de la

densité du courant de saturation maximum (Jmax)

» Calcul du nombre des électronsn: casde!’UTC

La figure A.1 montre la distribution des charges dans une photodiode UTC. On voit que les
électrons sont dominants et que I’on néglige I’effet des trous. De plus, la distribution des
électrons est uniforme, comme nous I’ avons montré par la simulation BCBV dans le chapitre
2 (cf. Fig. 2.10a).

charges
A

Nd

distance x

n(x)=n
Wzce

Fig. A.1: Distribution des charges dans une photodiode UTC

Dans ces conditions, I’ équation de Poissonen respectant la loi de conservation de charge est

exprimée par :

dE(x) _r _qg(Nd- n)

dx e e

ou Nd est le nombre d atomes donneurs (SUpposés tous ionises) et n est le nombre des

électrons. e est la constante diélectrique du sémiconducteur.

Le champ électrique en fonction de la distance (x) dans la zone de charge d’ espace s écrit :

E(x):Mx+ﬂcl
e e

ou C; est une constante et elle est déduite a partir des conditions aux limites.

Larelation entre le potentiel et le champ électrique est définie par :
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s _q(Nd-n) q q
-V(X)= X)Jdx=——"-x2+—_Cix+—C
(X) = E(X) o S Cx+—Ce

Les conditions aux limites sont définies aux extrémités (x = 0 et x = Wzce) de la zone de

charge d’ espace :
V(0) =0, donc la constante C2=0
V (Wzce) =Va+ Vi
ou Vaet Vbi sont respectivement le potentiel appliqué et la barriére de potentiel.

g &Nd- n)

- V(Wzoe) = - (Va+ Vi) = e Wezce2? + Calzce)

i

Cy=- g(\/a+Vb|)_ (Nd - n)\Nzce
q Wzce 2

En reportant la constante C; dans I’ équation du champ électrique, on obtient

(Nd-n), i (Va+Vbi)

Eg. Al
2 H  Wzxe q

E(x) =%§(Nd - n)x-

Pour I'UTC, I'effet de saturation a lieu lorsque le champ éectrique a I'interface p-i est
inférieur au champ critique (Ec_elec), en dessous duquel la vitesse de saturation n’est plus
maintenue. Cet endroit correspond ala distance x = 0 (cf. Fig. 2.13a du chapitre 2).

L’ expression de E(x) ax = 0 s écrit donc :

E(O _aqé (Nd - n)cheg_ (Va+Vhi)

- 7 Eqg. A.2
eg 2 H  Wze 4

E(0) Wace = - zivvzceZ(Nd - 1) - (Va+Vbi)
e
Nous pouvons ains déduire |’ expression du hombre des électrons a la saturation en fonction

du dopage, du champ électrique, de la zone de charge d’ espace et des différences de potentidl.

e

Y= [E(0)Wazce + (Va+Vbi)] Eq. A3

n=Nd+
q
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» Calcul du nombre destrousp : casdelaPIN

Contrairement aux électrons dans I’'UTC qui se distribuent de fagon uniforme, les trous dans
la PIN présente une densité plus élevée a I'interface pi que in, comme le montre la figure

A.2. (cf. aussi Fig. 2.10b du chapitre 2).

charges
A

P I N

PO p(x) = p(0)- %

Nd

»
| o

9 . L distance x
n négligeable

Wzce

Fig. A.2 : Distribution des charges dans une photodiode PIN
En négligent les électrons, la densité des trous dans une PIN est exprimée par :

p(x) = p(0) - p( )

Le champ électrique selon I’ équation de Poisson, en tenant compte des donneurs et des trous,
S écrit :

dE(x) _

ek E ——(NOI +p(X)

E(x) = g [Nd.x + (‘)p(x)dx]

E(x) ——gNd X+ p(0)X- 2\‘/’\526 X2+Clg

De la méme fagon qu’auparavant, la constante G est déduite & partir des conditions aux

limites liées au potentiel :

qeNd p(o> ~ pO) u
-V(X)= O'E(x)dX——82 6\Nzcex +C1x+CzH
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V(0) =0, donc la constante C2=0

V (Wzce) =Va + Vi

-V (Wace) =- (Va+Vhi) = g %N—;chez + @W’zceZ + %vwcez 4 Cl\/vzceﬁ

_e(Va+Vhi) eNd\Nzce+szce29

Ci=
9 wze B2 3 i

En reportant la constante C; dans |’ éguation du champ électrique, on obtient

P(O) X2 - Nd\/\/zce- ﬂ\/\/zcelfj- M Eq. A4
e 2 3 H  Wze

E(x) = I SNd.x+ p(0)x -
e8

Pour la PIN, I'effet de saturation a lieu lorsque le champ électrique a I'interface ¢n est

inférieur au champ critique (Ec_trou). Cet endroit correspond a la distance x = Wzce (cf. Fig.

2.13b du chapitre 2).

qé p(0) Nd p(0) u (Va+Vhi)
E(Wzce) = — ANd Wzce+ p(O)Wzce - —=Wzce - —Wzce- —Wzce,- —
)= e g P(O) 2 2 3 H o Waee
g éNd p(0) o (Va+Vhi)
E == 1 —Wzwe+ —"Wzce;,- ——~ Eqg. A5
(Wzce) Ny ce 5 ceH Woce q

E (Wzce) Wzce = q\’\g:ez [3Nd + p(0)]- (Va +Vbi)

L’ expression du nombre des trous a la saturation en fonction du dopage, du champ électrique,

de la zone de charge d’ espace et des différences de potentiel est donnée par :

[E(Wzce) Wazce + (Va +Vbi) Eq. A6

6e
= p(0)=-3Nd +
p=p(0) gWzce?

» Calcul deladensité du courant de saturation maximum Jmax
Ladensité du courant de déplacement des porteurs est exprimée par les équations :

Je=q.nue et Jp =q.pup
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La densité du courant maximum a la saturation est liée au nombre de porteurs maximum (n et

p) et alavitesse de saturation des porteurs par expression :
Jemax =q.nue_sat et Jpmax = g.pup_sat

D’aprées les équations A.3 et A.6, nous pouvons déterminer le rapport entre n et p a la
saturation (en négligeant les termes du champ électrique) :

n,2 Eq. A7
Y

Le rapport du courant de saturation maximum, des électrons dans le cas de I’UTC et des trous

dans le casdelaPIN, est approximativement équivalent a :

Jmax_utc _ g.nhue_sat »1 ue_sat
Jmax_pin g.pup_sat 3up_sat

Eqg. A8
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Annexe B : Calcul delafréguence d oscillation et de la capacitétotale

Les figures A.3a et A.3b présentent les schémas équivalents d’ une moitié de notre circuit
VCO, a partir desquels nous allons calculer la fréquence d’ oscillation. Rappelons que V1 et V>
sont les tensions d’ entrée et de sortie de la boucle de rétroaction. L’ analyse en boucle ouverte
a été faite en coupant le circuit au point X de la figure A.3b. Notons que ce schéma a été

simplifié et comprend une premieére approximation notamment au niveau des résistances.

a) Cellule de Coalpitts

Vcom

/77

b) Schéma équivalent
petit signal Cepw — |:| = Cbel @
gmvl

=~ Chbc3 |:| feq [] Ree

Fig. A.3: Schéma équivalent éectrique pour une moiti€ de circuit

Nous pouvons déterminer la fréquence d oscillation a partir des conditions d’ oscillation
(définie au paragraphe § 4.2.1 du chapitre 4). Une des conditions exige que |’argument du
gain en boucle ouverte Arg G.H doit étre nulle ou encore la phase = 0°. Ceci correspond en

réalité ala mise a zéro de la partie imaginaire de I’ admittance (Imag Y) vue au point V.

En négligeant les résistances, qui représentent la partie réelle, nous pouvons ainsi calculer

ImagY apartir du schéma électrique simplifié présenté sur lafigure A.4.
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Chel—

— Cbhc3

Cerw T I:I

— Cbcl

LCPW

77 /77

Fig. A.4 . Schéma équivalent électrique pour le calcul d’admittance (partie imaginaire)

Notons que nous allons également simplifier les notations Lcpw et Cepy pour aléger I’ écriture

dans les équations. L’ admittance du circuit s écrit donc :

_ 1 .
Y = 1 - 1 + jw.Cbc3
jwCbel 1 e+ jwChd
jw.L
Y = ! + jw.Cbc3
T WL JW.

+
jwCbel 1- LCw?2- L.Cbclw?

_ jwCbel(1- LCw2- LChclw?)
1- LCw?2- L.Cbclw?- L.Cbel.w?

+ jw.Cbc3

Y

_ Chell + Che3 - w2(L.C.Chel + L C.Che3+ L.Che3.Chel + L.Cbel. Cbed + L Chel. Cbed) .
1- LCwW2- L.Cbclw2- L.Chelw? J

Lorsque Y =0, la pulsation est déterminée par :

oo Cbel+ Chc3
L(C.Cbel+ C.Cbc3 +Chc3.Chel + Chel.Chel + Chel Che3)

w2 = L
LEPCbcl+ Cbel.Cbc3 N Cg
e Cbel+Chc3 g

Nous obtenons ainsi |’ expression de w avec les notations compl étes :
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1

W =

\/ LCPW.é‘%bCl +

e

Cbel.Cbc3
Cbel+ Chc3

5
+ Ccpw +

La fréguence d' oscillation est déduite a partir de larelation :

1

2

Fosc =

B

La capacité totale équivalente s écrit donc :

C =Cbcl+

2p \/ LCPW.(%OCbCl'F

Cbel Cbc3
——="2,C
Cbel +Chc3

Cbel.Cbc3 N
e Cbel+Chc3

CPW

Ccerw

2

Eq. A9

Eg. A.10

Eq. A1l
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Annexe C : Calcul del’'impédance caractéristique, del’inductance et dela

capacité delaligne coplanaire

Ce paragraphe présente le calcul de I'impédance caractéristique suivant les parametres
géométriques et physiques de la ligne coplanaire. Notons que le programme de calcul pour le
modele de la ligne coplanaire intégré dans le logiciel Cadence est issu de ces mémes formules

générales, tirées des références [Lon _90] [Gup_96] indiquées au chapitre 4.

Les caractéristiques de la ligne coplanaire a des dimensions données sont liées a I"'impédance

caractéristique Z et ala constante diélectrique effective eg; :

_30p K'(K)
()

_12K'(K) K(ka) 6
2 §KK K(k)g

e =1+ &

ou k et k1 sont fonctions de la géométrie de la ligne.

Dans le cas ou I’ épaisseur du métal constituant la ligne coplanaire est trés supérieure a la

separation G et alalargeur W, e peut se simplifier a:

e-1
et » 1+

Eq. A.12

K (K)

Le rapport est calculé selon lavaleur dek :

. K®_1 a51+JE¢
S0,707=k=1 —SX==| ] hd
KK p &1k g

. @:[Dl (hdﬁ)}l
S 0=k= 0,707 K(K) In 2.1-«/E

_ W W
avec k—m et k'=+/1- k2

L’inductance, la capacité et la vitesse de propagation de la ligne sont déterminées par les

EXPressions :
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/
Lo = £0 = Zoe Eq. A13
v o
< Coz 1 MO Eq. A.14
ZoV ZoC
c . .
V=—— oucestlavitessedelalumiere Eqg. A.15

e

Nous pouvons déduire I'impédance caractéristique en fonction de la relation entre

I"inductance et la capacité par unité de longueur :

Zo= % Eq. A.16

226



Annexes

Annexe D : Modde HBT

Nous alons présenter le modele HBT, ses origines et les différences par rapport au modéle
Gummel-Poon. Rappelons que I'application du modéle HBT au TBdH InP ains que
I"intégration du modéle dans le logiciel Cadence ont été effectués par notre équipe. Par
conséquent, I’explication qui suit est extraite de la documentation et des rapports internes

réalisés par |le responsable de cette étude al’ époque [Bla 03] [Bla_02].
» Phénomenes physiques présent dans | hétérojonction : | effet Kirk

L’effet de forte injection dans le collecteur a été décrit pour la premiere fois par Kirk
[Kir_62]. En I’absence de courant, I’ éat de charge du collecteur est régi par les charges fixes
positives associées a |’ espéce dopante. Lorsque des électrons sont injectés dans le collecteur,
ils véhiculent une charge négative qui vient compenser les charges fixes. L’ éat de charge du

collecteur dépend donc du niveau de courant injecté dans la jonction.

D’ apres | égquation de Poisson, la pente du champ éectrique est proportionnelle a la charge
locale modulée par cette injection d’ électrons. L’ augmentation du courant provoque donc une
variation de la pente, et une inversion, jusgu'a ce que le champ sannule en entrée de

collecteur.

75_

5
S 50-
&
g 7 5 25
: g
g o
5 5
(@) c 0 }
(SR (0 01 02 0.3
D (um
0 | \ (um)
0 _ -25F Champ retardateur
Distance
a) Cas d’ une homojonction b) Cas d’ une hétérojonction

Fig. A5 Variation du profil de champ électrigue sous courant injecté [Bla_02]

Dans le cas d'une homojonction, les trous diffusent et annulent le champ éectrique (Fig.
A.5a). Ces trous peuvent s étendre dans le collecteur créant ains une nouvelle zone sans
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champ éectrique qui est assimilable & un éargissement de la base. En revanche, dans le cas
d une héérojonction comme on la rencontre dans les TBdH InP, la barriére en bande de
valence interdit toute diffusion : le champ éectrique S'inverse et devient retardateur pour les
électrons (Fig. A.5h).

Conséquence sur les caractéristiques dynamiques (Fig. A.6) :

- Pour [I’homojonction(TBsH) : le temps de trandt de base augmente
proportionnellement a I’ largissement de base et la capacité base-collecteur augmente

linéairement (réduction de |’ épaisseur de zone de charge d’ espace).

- Pour I"hétérojonction(TBdH): I'accumulation des porteurs a I’ hétérojonction base-
collecteur renforce encore I’augmentation d’un champ inverse: la capacité base-

collecteur et le temps de transit croissent alors exponentiellement.

20 SHBT
18  ——DHBT
o 18 /'
Q 1/4]
8.4 /
O 1.2 y,
l,d gy ““\N\._._.—.//
&+ ——
0 10 20 30 40 50 60 70 80

Ic MA)

Fig. A.6 : Capacités base-collecteur normeées en fonction du courant pour un TBsH et un

TBDH. On note |'évolution exponentielle dans le cas du TBdH [Bla_02]

La variation de la capacité base-collecteur (Cbc) en fonction de Ic pour différentes Vce est

présentée dans la figure 4.24 du chapitre 4.
» Description du modéle HBT

Le modéle HBT a éé développé par un certain nombre de laboratoires américains sous la
houlette de I'université de San Diego (UCSD). Ce modéle est dans le domaine public et
disponible dans le smulateur Spectre. Une version spécialement développée pour le
laboratoire par Agilent est disponible sur ADS. Une documentation compléte est disponible
sur le site internet de UCSD (http://hbt.ucsd.edu) et dans la documentation de Spectre.
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Nous ne décrirons pas le modéle dans sa totalité mais insistons sur les aspects importants pour
la modélisation du TBdH InP.

A M% s
o ég ol Z‘%T“’“‘ - @

NN S

A

Fig. A.7 : Modéele HBT grand signal

Le modele, présenté sur la figure A.7, est construit autour d’un noyau classique intégrant un
générateur de courant (Icc) et des diodes associées a |’ émetteur et au collecteur (Ibei, 1bci).
Chague jonction présente également une charge (Qbci, Qbe). Le générateur de courant |bk
modélise le claguage du transistor. Sur ce noyau se greffent Re, Rci et Rbi, qui représentent
respectivement la résistance d émetteur, et les résistances de collecteur et de base
intrinséques. Le courant ibex en série avec la résistance Rex permet de modéliser les courants

de périphérie.

Entre le noaud de base et |e noaud de collecteur une diode de collecteur intrinseque permet de
modéliser les effets statiques extrinseques, et une capacité extrinseque Qbcx lui est associée.
Sur le noaud de base, on note également la présence d’ une résistance de base extrinseque Rbx
connectée a une autre capacité base-collecteur externe Qbcxx.

En sortie de collecteur est connectée Rex qui représente la résistance de collecteur externe.
Les effets de substrat sont pris en compte par Qcs et Ics. Enfin, un circuit thermique permet
de simuler I auto-échauffement du modele. Ce modele présente donc un certain nombre de

raffinements de topologie qui permettent de modéliser des effets particuliers.
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A titre comparatif, nous présentons ici le modéle Gummel-Poon grand signal que I’on voit

nettement simplifié (Fig. A.8).

Fig. A.8 : Modele Gummel-Poon grand signal
> Nouveautés essentielles du modéle HBT par rapport au modéele Gummel-Poon

On se reportera au sSite internet pour avoir une description détaillée de ces nouveautés du

modéle. Nous précisonsici celles qui hous paraissent |es plus importantes :

- La capacité de déplétion base-collecteur a une valeur plancher qui correspond a la
déplétion totale du collecteur, lorsque la zone de charge d espace atteint le contact
fortement dopé et ne peut donc plus s éendre. Dans les modéles classiques, cette

capacité décroit indéfiniment avec latension.

- Les capacités intrinseque et extrinségue sont indépendantes et possedent leur propre

loi de variation avec latension

- Les effets de modulation de la capacité base-collecteur intrinseque et du temps de
transit par le courant injecté sont pris en compte. On peut ainsi recréer la diminution

deChc et t f avec le courant.

- Les effets de forte injection dans le collecteur sont pris en compte par la prise en
compte d'une charge variant exponentiellement avec le courant. Cette charge
supplémentaire affecte Cbc et tf et permet de décrire correctement la chute des

performances avec le courant a fort courant de collecteur.
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» Simplification du modele HBT

Nous utilisons uniquement les parties essentielles du modéle, le schéma devient :

T r zﬁ-m ®"

- ﬁu—- @1"“’

&
-3
Fig. A9: Modéle HBT simplifié

Dans ces conditions, le nombre de paramétres a déterminer passe d'une centaine a une
vingtaine. Nous ne considérons que deux capacités base-collecteur. La résistance de base est
décrite par un seul composant. La saturation du transistor est assurée par la diode de
collecteur intrinséque. Le potentiel du collecteur est réglé par la somme des chutes de

potentiel sur Rci et Rex.
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Annexe E : Environnement pour lessimulations ADS et Cadence
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Fig. A.10 : Schéma électrique pour simulation « Harmonic Balance » du VCO (ADS)
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Fig. A.11 : Schéma éectrique pour simulation « Paramétres S» de la ligne coplanaire (ADS)
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Photodiode UTC et oscillateur différentiel commandé en tension a base de TBdH InP
pour récupération d’horloge dans un réseau de transmission optique a trés haut débit

Mots clés: Photodiode UTC, Transistor bipolaire a double hétérojonction (TBdH), Récupération d’ horloge et
des données (CDR), Oscillateur commandé en tension (VCO), Boucle a verrouillage de phase (PLL), Circuit
intégré optoél ectronique (OEIC), Transmission optique a trés haut débit

L’intégration optoélectronique d'un récepteur dans une transmission sur fibre optique concerne I’ assemblage
de trois principales fonctions: la photodétection, la récupération d’horloge et la régénération des données.
Cette thése contribue au développement d'un tel concept avec, d'une part, I'étude d'une structure de
photodiode appelée UTC (Uni-Travelling Carrier) compatible avec le transistor bipolaire a double
hétérojonction (TBdH), et d'autre part, la réalisation dans cette méme technologie TBdH d'un cscillateur
commandé en tension ou V CO (V oltage-Controlled Oscillator) pour larécupération d’ horloge et des données a
40 et 43 Ghit/s.

La photodiode UTC présente de trés bonnes performances en bande passante et en courant de saturation par
rapport a la photodiode PIN classique. La premiéere partie de ce travail présente une étude approfondie de la
structure UTC ainsi que son intégration avec la structure TBdH sur substrat InP. La compatibilité entre ces
deux structures a été validée avec quelques critéres a respecter. En particulier, le dopage et I’ épaisseur de la
base constituent les principaux compromis entre la sensibilité et la rapidité du dispositif.

Le VCO de type différentiel permettra, aprés intégration dans une boucle a verrouillage de phase ou PLL
(Phase-Locked Loop), de générer un signal stable fournissant deux phases d'horloge complémentaires aux
circuits numériques, notamment au circuit de décision utilisé pour la régénération des données. L’ architecture
« avaractor interne » choisie offre un fort potentiel pour la réalisation des VCO de trés hautes fréquences. Le
circuit VCO réalisé au cours de cette thése présente de bonnes performances en plage d’ accord (10%) autour
de la fréguence d'oscillation de 45 GHz. La précision de cette fréguence est liée aux modéles du transistor et
delaligne coplanaire utilisés dans la simulation, ainsi qu’alareproductibilité technologique.

Ces résultats permettent de franchir une étape importante et nécessaire a la réalisation d'un récepteur
monolithique a base de TBdH InP pour les applications a tres haut débit.

Uni-travelling carrier photodiode and differential VCO in InP DHBT technology
for clock and datarecovery in a high bit rate optical transmission system

Keywords : Uni-travelling carrier photodiode (UTC-PD), Double heterojunction bipolar transistor (DHBT),
Clock and data recovery (CDR), Voltage-controlled oscillator (VCO), Phase-locked loop (PLL),
Optoelectronic integrated circuit (OEIC), Optical transmission system

Optoelectronic integration of a receiver in an optical transmission system involves three main functions :
photodetection, clock and data recovery. Thisthesis contributes to the devel opment of such a concept by : first,
the study of the uni-travelling carrier photodiode (UTC-PD) compatible with the double heterojunction bipolar
transistor (DHBT), and secondly, the development of a voltage-controlled oscillator (VCO) using the same
technology for clock and datarecovery at 40 and 43 Ghit/s.

Due to a higher 3dB bandwidth and higher saturation output than the conventional PIN-PD, the UTC-PD isa
promising photonic device for high speed and high output power applications. The first part of this work
describes the UTC-PD characteristics as well as its integration with DHBTs on InP substrate. The
compatibility of both structures has been demonstrated including some specifications. In particular, the doping
concentration and the thickness of the absorption layer are important trade-offs between the responsivity and
the high speed response of the device.

With an integration in a phase-locked loop (PLL), the differential VCO will create a stable signal in order to
supply two complementary clock phases to digital circuits such as the decision circuit used for data recovery.
The VCO architecture with “internal varactor” is well suited to the realisation of very high frequency VCOs.
The VCO built for this work has achieved a good tuning-range performance (10%) around the oscillation
frequency of 45 GHz. The precision of this frequency depends not only on the transistor and coplanar
waveguide line models used in the simulation, but also on the reproducibility of the technological process.
These results allow the taking of an important and necessary step towards the development of the InP DHBT -
based monolithically integrated receiver for high bit rate applications.




