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Introduction 

1 

Introduction 

Les systèmes de transmission numérique sur fibre optique à très haut débit (= 40 Gbit/s) sont 

actuellement un domaine de recherche très actif. En effet, ce moyen de communication 

permet de transmettre des données avec un débit très élevé sur de longues distances sans trop 

de pertes. Une direction importante concerne l’intégration monolithique des circuits de haute 

fréquence, aussi bien dans la partie d’émission que celle de la réception. Ce travail de thèse 

contribue au développement d’éléments constitutifs et à l’intégration optoélectronique dans 

un récepteur pour application à très haut débit. 

Les fonctions principales dans un récepteur pour transmission sur fibre sont la photodétection, 

la récupération du signal d’horloge et le traitement de données numériques. La photodétection 

constitue l’interface optique/électrique du récepteur. Le circuit de récupération d’horloge 

permet de synchroniser la fréquence d’horloge du récepteur avec celle des données reçues. 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 l’ensemble des circuits, notamment celle du circuit de décision 

qui effectue principalement cette tâche. 

Le photodétecteur ainsi que le circuit de récupération d’horloge et des données ont la 

complexité la plus élevée 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 allons développer deux composants en vue de l’intégration monolithique 

d’un récepteur OEIC (OptoElectronic Integrated Circuit). Il faut noter que la technologie 

utilisée concerne les transistors bipolaires à double hétérojonction (TBdH) sur substrat InP, 

qui ont déjà permis de réaliser de nombreux circuits analogiques et numériques de très bonnes 

performances, notamment à des fréquences très élevées. Le premier élément étudié dans ce 

manuscrit est la photodiode UTC (Uni-Travelling-Carrier) qui est très prometteuse pour la 

photodétection pour une transmission à très haut débit. Le second élément est l’oscillateur 

commandé en tension ou VCO (Voltage-Controlled Oscillator). Ce circuit est un élément 

essentiel dans la génération du signal d’horloge par l’approche de boucle à verrouillage de 

phase ou PLL (Phase-Locked Loop). 
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Ce travail est ainsi divisé en deux parties : photodiode UTC et circuit VCO, et est présenté de 

la façon suivante : 

Ø Le premier chapitre présente le contexte général d’une transmission optique de type 

ETDM (Electronic Time Division Multiplexing ou multiplexage électronique temporel) 

ainsi que les différentes possibilités existantes pour réaliser les fonctions nécessaires du 

récepteur. 

Ø Le second chapitre est consacré à l’étude et à la réalisation de la photodiode UTC en vue 

de son intégration dans un circuit à base de TBdH. Nous présenterons les différences et les 

avantages de ce type de photodiode par rapport à la photodiode PIN classique. On y 

présente également les principales difficultés de réalisation ainsi que le résultat des 

caractérisations. 

Ø Avec le chapitre 3 commence la deuxième partie de la thèse. Nous abordons le principe 

général d’un système 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 constitutifs. L’état de l’art est analysé en détail afin d’effectuer le meilleur choix 

de conception. 

Ø 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 modèles utilisés 

sont présentées. Les résultats obtenus sur les différents circuits VCO sont également 

analysés, comparés et commentés par rapport à l’état de l’art. 

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

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

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

et des données et la photodiode UTC, un composant encore récent. 
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Chapitre 1 Système de réception dans une transmission optique à très haut 

débit 

Pour des transmissions numériques sur fibre optique de très haut débit, le système ETDM 

(Electronic Time Division Multiplexing) est très utilisé. Nous allons présenter la chaîne de 

transmission de ce système, plus particulièrement 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 l’importance et les relations entre 

chaque élément du récepteur. Par la suite, nous pourrons étudier l’intégrabilité de ces circuits 

et fixer quelques critères pour les futures réalisations. 
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1.1 Système de transmission sur fibre optique  

Pour répondre à la forte demande d’augmentation en débit de données dans les transmissions 

numériques, la recherche dans le domaine des transmissions sur fibre optique ne cesse de 

croître. Actuellement, les systèmes ETDM (Electrical Time Division Multiplexing) sont très 

répandus, et on cherche à augmenter la capacité de transmission par canal optique. La figure 

1.1 présente le schéma de base de ce système pour une transmission de données à 40 Gbit/s 

sur une fibre optique à une longueur d’onde λ = 1,55 µm. 
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Fig. 1.1 : Système de transmission ETDM sur fibre optique à 40 Gbit/s 

Il s’agit d’utiliser un multiplexage temporel des données qui sont disponibles au niveau 

d’affluents à débit inférieur à celui de la transmission. Ce système permet une transmission 

efficace des données à moindre coût. Il est combiné généralement avec la technologie WDM 

(Wavelength Division Multiplexing) qui permet atteindre des débits de transmission de 

l’ordre de plusieurs Tbit/s [Fuk_02] [Miy_99] [Ots_97]. 

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

que : 
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Ø SDH (Synchronous Digital Hierarchy), définie par ITU (International Telecommunication 

Union). Par exemple le système STM-256 correspond à un débit de données de 40 Gbit/s. 

Ø SONET (Synchronous Optical Network), qui est une norme américaine. Le système OC-

768 correspond à la norme STM-256 précédente. 

Le système 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 signal, le 

driver fournit un signal électrique qui sert à moduler la lumière dans le modulateur optique. 

Celle-ci provient d’une source laser à 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 l’amplitude du signal dans la bande passante considérée. La technique  habituelle 

consiste à utiliser un amplificateur de type EDFA (Erbium-Doped Fiber Amplifier), qui 

réalise l’amplification pour la longueur d’onde λ = 1,55 µm. 

1.1.2 Réception 

La lumière modulée contenant l’information à 40 Gbit/s est reçue dans un récepteur. Le signal 

optique est converti en un signal électrique par un photodétecteur. Celui-ci est associé en 

général à une fonction de pré-amplification, afin d’amplifier le signal tout en minimisant le 

bruit. Ensuite, se trouve un post-amplificateur qui possède un système de contrôle de gain 

automatique (AGC) afin de garder l’amplitude du signal de sortie constante. Une fois 

amplifiée, une partie du signal électrique est directement envoyée vers le circuit de décision, 

alors que l’autre est utilisée pour le circuit de récupération d’horloge. Celui-ci génère 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 rôle de démultiplexeur 

est de séparer le signal des données récupérées pour reconstituer les canaux de départ à débit 

plus faible. Ceci permet de simplifier les circuits électroniques 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 à l’émission comme à la réception. En effet, le canal fibre optique, qui 

possède une bande passante très élevée, au delà de 1 THz, et de faibles pertes (pour des 

transmissions aux longueurs d’onde autour de 1,3 et 1,55 µm), 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_00] [Kim_99]. 

Le cadre de notre étude est limité à la chaîne de réception. Nous allons décrire brièvement les 

éléments importants dans un récepteur pour un débit ≥ 40 Gbit/s. Cette étude nous permettra 

de mieux comprendre les relations entre chaque fonction du circuit, ce qui nous permettre de 

préciser l’objectif de ce travail. 

1.2 Photodétecteurs  

Les photodétecteurs jouent un rôle important dans une détection optique. Ils doivent être 

sensibles à 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 à la longueur 

d’onde de 1,55 µm est que la couche d’absorption du photodétecteur doit avoir une largeur de 

la bande interdite inférieure à 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 à l’efficacité quantique (η) par : 

 
24,1

)(
.

.
.

µm
h
q

S
λ

η
ν

η ≅=  Eq. 1.1 

et [ ] )1().exp(1 RW −−−= αη  Eq. 1.2 

où  q est la charge des électrons. 

h est la constante de Planck. 

ν est la fréquence de l’onde lumineuse = c/λ. c est la vitesse de lumière. 

α est le coefficient d’absorption qui est propre au matériau. 

W est l’épaisseur d’absorption. 

R est le coefficient de réflexion de la lumière à la surface du photodétecteur. 
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Au point de vue électrique, elle est définie par le rapport entre le courant électrique collecté 

(Iph) et la puissance optique de la lumière incidente (Popt) : 

 
Popt
Iph

S =  Eq. 1.3 

Les principaux photodétecteurs, qui ont pour rôle 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 intrinsèque de la structure comme zone d’absorption, 

qui est en même temps la zone désertée ou de charge d’espace (ZCE). L’efficacité quantique 

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

1.2.1.1 Photodiodes à 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, l’efficacité quantique de cette structure dépend directement de 

l’épaisseur de la couche d’absorption. L’augmentation de cette épaisseur entraîne un temps de 

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

i-InGaAs
Absorption
+ZCE

trou électron

p+

n+

Lumière

i-InGaAs
Absorption
+ZCE

trou électron

p+

n+

Lumière

 

Fig. 1.2 : Structure d’une photodiode à éclairage vertical 

1.2.1.2 Photodiodes à éclairage latéral 

Cette structure permet d’optimiser l’efficacité quantique et la bande passante de façon 

indépendante [Umb_99]. En effet, la photoabsorption de la structure « à guide d’onde » ne 

dépend que de la longueur du guide d’onde et non de l’épaisseur de la couche d’absorption 
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(Fig. 1.3a). Cependant, ces photodiodes peuvent rencontrer un problème de couplage dû au 

diamètre du spot lumineux qui est généralement supérieur à l’épaisseur de la couche 

d’absorption. Ce problème peut être résolu en séparant le guide d’onde de la couche 

d’absorption (Fig. 1.3b). Le couplage évanescence est utilisé entre le guide d’onde et la 

photodiode assure le transfert de la lumière vers la zone d’absorption [Kat_99]. 
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Absorption+ZCE

p+

n+

Lumière Guide d’onde

 

i-InGaAs
Absorption+ZCE

p+

n+

Lumière Guide d’onde

i-InGaAs
Absorption+ZCE

p+

n+

Lumière Guide d’onde

 

a) avec un guide d’onde simple b) avec un couplage évanescence 

Fig. 1.3 : Structure d’une photodiode à 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 l’amplitude du signal de sortie (Fig. 1.4) [Agr_97] 

[You_99]. 

-
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Vs

-

+
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Vs

 

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

1.2.2 Photodiodes UTC 

Depuis quelques années, le laboratoire NTT a développé 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). Ainsi, parmi les porteurs photogénérés 

dans la couche d’absorption, seuls les électrons diffusent et sont entraînés 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, grâce à la mobilité élevée 

et la vitesse très élevée des électrons dans le collecteur, le phénomène de saturation, lié à 

l’effet de charge d’espace à forte injection, se produit à une densité de courant de saturation 

plus élevée. Par conséquent, la photodiode UTC offre de meilleures performances en rapidité 

et en tenue en puissance que la photodiode PIN classique. 
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Fig. 1.5 : Structure d’une photodiode UTC à éclairage vertical (par le bas) 

Ces avantages permettent d’envisager l’utilisation de ce type de photodiode dans une 

détection directe de la lumière sans besoin d’un amplificateur du signal électrique [Mat_00]. 

Cela permet d’éliminer les circuits pré et post-amplificateur qui sont plus difficiles à obtenir 

notamment lorsque la fréquence devient très élevée (> 40 GHz). De plus, la bande passante de 

la photodiode UTC peut atteindre une valeur très élevée, supérieure à 300 GHz [Ito_00]). 

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 à 

envoyer la lumière incidente avec une puissance optique élevée sur le dispositif. Un 

amplificateur optique de type EDFA est donc généralement utilisé à cet effet, comme nous 

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

Remarquons qu’il existe également d’autres structures UTC à différents éclairages [Ohn_00] 

[Mur_98] [Fuk_99] [Ach_04]. Toutefois, nous allons étudier la structure à éclairage vertical 

(par le haut) permettant une intégration avec les transistors bipolaires à hétérojonction, qui 

sera développée dans le chapitre 2. 
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1.2.3 Phototransistors bipolaires (PTH) 

Ce dispositif possède à la fois la fonction de photodétection et celle d’amplification, qui sont 

intégrées de façon monolithique (Fig. 1.6a) [Cam_82]. Deux modes opératoires peuvent 

toutefois être mis en évidence : mode diode (pour la photodétection) et mode transistor (pour 

l’amplification). Le premier est obtenu en court-circuitant la base et l’émetteur, alors 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. 
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a) Structure PTH b) Photoréponse [Mul_02] 

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

La différence de gain entre les deux modes détermine le gain optique du phototransistor (Fig. 

1.6b). La fréquence de coupure optique Fc (équivalente à la fréquence de coupure Ft du 

transistor) est déterminée par l’extrapolation des deux modes. Les phototransistors offrent 

ainsi un courant électrique de sortie élevé avec une sensibilité amplifiée par l’effet de 

transistor [Kam_01]. 

L’avantage du phototransistor est lié, d’une part à la possibilité d’intégration, et d’autre part, à 

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 rôle du circuit de décision est la régénération des données émises. Ce circuit est basé sur 

des bascules maître-esclave de type D-Flip-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 
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au signal d’horloge, ou encore dans la remise en forme du signal. Leur tâche est de comparer 

le signal de données à un certain seuil d’amplitude, puis de « décider » le niveau 

correspondant du signal (« bit 1 » ou « bit 0 »), et ceci à chaque front d’horloge. Ainsi, le 

signal d’entrée de la bascule, qui est en réalité le signal de sortie après 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 à l’entrée afin 

d’augmenter la sensibilité du récepteur et un étage de sortie pour amplifier le signal traité 

(Fig. 1.7) [Ish_02] [Kas_02]. 

MS-DFFBuffer 
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Q+
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Donnée 
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de sortie

 

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

Par ailleurs, l’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 l’ouverture du diagramme de 

l’œil. Ce diagramme est obtenu par une superposition de plusieurs séquences de quelques bits 

dans un même train de donnée. Le résultat de mesure d’une bascule DFF réalisée dans notre 

laboratoire montre une bonne ouverture de l’œil 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 dernière caractéristique est importante car elle détermine en partie la 

qualité du signal récupéré ainsi que la précision de la détection. 
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a)  DFF seule:Signal de sortie 

(10 ps/div, 140 mV/div) 

b) PIN : Signal de sortie       

(10 ps/div, 10 mV/div) 

c) PIN+DFF: Signal de sortie 

(10 ps/div, 200 mV/div) 

Fig. 1.8 : Diagrammes de l’œil du signal d’entrée et de sortie d’un circuit de décision à 40 

Gbit/s avec ou sans photodétection 

Aussi, cette même bascule a été utilisée dans une expérience avec photodétection [Kon_03] 

[God_03]. Une photodiode PIN à éclairage latéral réalisé dans notre laboratoire [Wan_97] a 

été utilisée pour générer le signal d’entrée du circuit de décision. Le résultat de l’expérience 

montre l’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 à la sortie de la photodiode (Fig. 1.8b). 

Il faut remarquer que la gigue mesurée à la sortie du circuit de décision « avec photodiode » 

(0,5 ps) est supérieure à celle mesurée « sans photodiode » (0,4 ps). En effet, l’amplitude du 

signal d’entrée de la bascule dans le premier cas est inférieure à celle du second cas. Ce 

constat justifie la nécessité de fournir un signal de niveau suffisant pour le circuit de décision 

afin d’obtenir le meilleur résultat possible. 

1.4 Circuit de récupération d’horloge 

Nous avons vu que la régénération du signal de données émises s’effectue à l’aide d’un circuit 

de décision, qui échantillonne le signal à l’instant optimal suivant le signal d’horloge. Celui-ci 

doit être 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). 
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Fig. 1.9 : Régénération des données d’entrée à l’aide des circuits de décision et de 

récupération d’horloge 

La synchronisation pourrait être une tâche facile si on émettait une horloge pilote avec le 

signal utile. Mais cela impliquerait l’utilisation d’un 2ème canal de transmission, ce qui 

correspond à une solution encombrante et onéreuse. On préfère en pratique extraire le signal 

d’horloge directement à partir du signal reçu. 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 : l’extraction de la 

fréquence et l’alignement en temps ou en phase. Le processus d’extraction consiste à obtenir 

un signal d’horloge de même fréquence que celle des données, issues de la photodétection. 

L’alignement en temps consiste à ajuster la phase d’horloge de sorte que le signal de données 

soit échantillonné à l’instant optimum par le circuit de décision. 

1.4.1 Approche électrique  : Boucle à verrouillage de phase (Phase-Locked Loop 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] 

[Iha_96] [Pot_94] [Soy_93]. Dans la plupart des cas, ce sont des circuits utilisant le principe 

de boucle à 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 
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récupération d’horloge et celle des données peuvent être réduites à un seul circuit analogique-

numérique, grâce à 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 alternative pour réaliser cette fonction. Il s’agit d’un « photo-

oscillateur » qui réalise à la fois la photodétection et la récupération du signal d’horloge. Cette 

approche permet une synchronisation en fréquence et en phase du signal d’horloge avec le 

signal optique de données. 

Ce circuit est composé d’un phototransistor qui assure l’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 (F0) est fixée au plus proche de 

celle des données émises (Fref). Lorsque le phototransistor reçoit le signal optique modulé par 

le signal de données, il génère un signal électrique de sortie qui est automatiquement 

verrouillé avec le signal optique, c’est-à-dire que la fréquence F0 coïncide avec Fref. C’est le 

principe du verrouillage par injection directe du signal optique (Direct Optical Injection 

Locking D-OILO). 

Lumière

Vbb

Vcc

PTH

Vs

Lumière

Vbb

Vcc

PTH

Vs

 

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, l’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 l’absence de 
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la raie spectrale à la fréquence d’horloge à extraire (cf. chapitre 3). Une solution consiste à 

générer optiquement cette fréquence à l’aide d’un interféromètre Mach-Zehnder (MZI) et un 

circuit en optique planaire (Planar Lightwave PL) ou à fibre, à travers l’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. 

τ
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Circuit de 
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Donnée 
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τ
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de sortie
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Donnée 
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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 à très haut débit, 

il est souhaitable d’intégrer ces trois fonctions dans une même puce. La technologie InP avec 

les transistors bipolaires à hétérojonction ou à double hétérojonction (TBH ou TBdH) permet 

de réaliser des circuits de très 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 

même substrat en se basant sur les critères suivants : 

Ø La technologie utilisée est InP/InGaAs TBdH disponible dans notre laboratoire. 

Ø 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 prête naturellement à une intégration avec les transistors TBdH, ce qui 

n’est pas le cas pour les photodiodes PIN. 

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

équipe et qui utilise la même technologie de fabrication. 
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Ø Nous adoptons l’approche électrique pour le circuit de récupération d’horloge. Cette 

approche permet d’utiliser directement le signal électrique généré par la photodiode UTC 

pour la récupération d’horloge. Ce même signal de données servira aussi comme signal 

d’entrée du circuit de décision. 

1.6 Conclusions du chapitre  

Le principe des transmissions numériques sur fibre optique avec le système 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 

très performantes en bande passante et en courant de saturation, seront étudiés en vue d’une 

intégration monolithique avec les TBdH. 

La récupération d’horloge et des données constitue la partie électrique du récepteur. Ce circuit 

comporte à 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 à 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 première « brique » de l’édifice photorécepteur : 

la photodiode UTC compatible avec la technologie du transistor bipolaire à double 

hétérojonction en InP. 
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Chapitre 2 Photodétecteur UTC_TBdH 

Nous allons étudier dans ce chapitre un nouveau type de photodétecteur. Il s'agit d'une 

photodiode, appelée UTC (Uni-Travelling Carrier). Sa particularité est, comme son nom 

l'indique, la domination d'un seul type de porteurs de charges dans le temps de transit de la 

structure. Cette structure offre de très bonnes performances en fréquence 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 chaîne de réception. Il est donc envisageable d'intégrer la photodiode UTC 

avec les TBdH à partir d’une structure des couches communes. Cet assemblage photodiode-

transistor sera nommée « UTC_TBdH ». Cette première partie de la thèse concerne l’étude de 

la compatibilité entre ces deux structures. Après avoir introduit la structure TBdH, nous 

étudions en détail la structure UTC et la comparons à la structure PIN classique. Ensuite, la 

problématique de la compatibilité sera abordée, notamment en ce qui concerne les 

caractéristiques de la couche d’absorption et l’impact sur la sensibilité et la bande passante. 

Enfin, les caractérisations des plaques réalisées permettront de tirer quelques conclusions 

ainsi que de préciser les perspectives d’amélioration des performances de la structure. 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

22 

2.1 Transistor Bipolaire à double Hétérojonction (TBdH) 

2.1.1 Principe de base – Diagramme de bande  

L’avantage de la structure des transistors bipolaires à hétérojonction (TBH) sur celle des 

transistors à 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 un gain élevé [Kro_57]. 

2.1.1.1 Principe de base d’un transistor bipolaire à simple hétérojonction (TBsH) 

Un transistor bipolaire npn est constitué de deux jonctions pn : émetteur-base et base-

collecteur, montées en tête bêche. 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 créé dans cette zone de champ appelée zone de charge d’espace ou zone déplétée, 

favorise alors une collection des électrons dans le collecteur. 
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Fig. 2.1 : Principe de fonctionnement d’un transistor bipolaire NPN 

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

gain β  du transistor est exprimé par : 

 
Ib
Ic=β  Eq. 2.1 

où 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), l’expression de gain devient : 

 
)(
)(

IrIp
IrIn

−
−

=β  Eq. 2.2 
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où In et Ip sont, respectivement, les courants d’injection d’électrons de l’émetteur vers la base 

et de trous de la base vers l’émetteur. Ir est le courant de recombinaison d’électrons-trous 

dans la base. Ce courant Ir doit être minimisé pour maximiser le gain. 

On peut aussi caractériser la jonction base-émetteur par son efficacité d’injection  γ  (comprise 

entre 0 et 1) : 

 

In
IpIpIn

In

+
=

+
=

1

1
)(

γ  Eq. 2.3 

Nous pouvons constater que l’efficacité maximale est obtenue lorsque le rapport Ip/In est 

minimum. Il est donc nécessaire de réduire Ip par rapport à In. Pour cela, la solution classique 

consiste à doper faiblement la base et fortement l’émetteur. L’utilisation d’un faible dopage 

de base impose l’augmentation de son épaisseur Wb afin de conserver une résistance de base 

Rb acceptable, d’après la relation : 

 
Wb

b
Rb

ρ
=  Eq. 2.4 

et 
pNaq

b
µ

ρ
..

1=  Eq. 2.5 

où  ρb, Na, µp représentent la résistivité, le dopage et la mobilité de la base. 

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

 
De

Wbb
.2

²=τ  Eq. 2.6 

où De est le coefficient de diffusion des porteurs minoritaires dans la base, ce qui 

correspondent à des électrons dans le cas où 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 homogène (structure classique). Il 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 à 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 barrière aux trous dans la bande de valence sans 

que le faible dopage de la base soit nécessaire. Par conséquent, la base peut être fortement 

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

Par ailleurs, une base graduelle en composition peut être utilisée afin de créer un champ 

électrique supplémentaire. Ce champ permet de faciliter le transport des électrons vers le 

collecteur et de limiter les recombinaisons en surface de base, améliorant ainsi les 

performances en fréquence et en gain du transistor [Kur_95]. 

2.1.1.2 Principe de base d’un transistor bipolaire à double hétérojonction 

(TBdH) 

En plus de l’hétérojonction émetteur-base, la structure TBdH présente une seconde 

hétérojonction base-collecteur. Celle-ci est introduite pour améliorer la tension de claquage 

grâce à l’utilisation d’un matériau à gap élevé (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 à l’interface base-collecteur et dégrade ainsi le gain du transistor. Il est donc 

nécessaire d’insérer une couche nommée « espaceur » afin de repousser cette barrière de 

potentiel à l’intérieur du collecteur. De plus, l’ajout 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. 
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Fig. 2.2 : Diagramme de bandes d’un TBdH 
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2.1.2 Structure épitaxiale 

2.1.2.1 Technique d’épitaxie par jets chimiques ou Chemical 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 (Metal Organic Vapor Phase 

Epitaxy) ou épitaxie en phase vapeur aux organométalliques. La CBE combine le concept du 

régime moléculaire de croissance à celui de l’utilisation de sources gazeuses. 

Nous utilisons comme substrat une plaque en InP semi- isolant qui est un matériau III-V. Les 

couches à déposer sont à base d’Indium (In), Gallium (Ga), Arsenic (As) et Phosphore (P). 

Ces éléments sont obtenus par la décomposition par pyrolyse ou craquage des sources à très 

haute température dans un bâti sous vide. Pour les éléments III, on utilise des sources à base 

de composés organométalliques tels que triméthylindium (TMIn) et triéthylgallium (TEGa). 

Pour les éléments V, ce sont des hydrures : Phosphine (PH3) et Arsine (AsH3). Après 

craquage, ces espèces chimiques sous forme gazeuse viennent s’incorporer sur la plaque. Un 

pompage dynamique permet de maintenir le vide afin d’évacuer les produits non souhaitables 

après la décomposition, notamment des radicaux. De plus, une basse pression (~10-6 torr) est 

nécessaire afin de travailler dans le régime moléculaire où le libre parcours moyen des 

molécules est supérieur à la distance source-substrat. L’intérêt de ce régime est de permettre 

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

2.1.2.2 Structure des couches 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact émetteur 2 InGaAs 3.1019 n+   
Contact émetteur 1 InP 3.1019 n+   

Emetteur InP 2.1017 n 120  
Base graduelle InGaAs 3.1019 p+ 50 0,75 à 0,79 

Espaceur InGaAs 1.1016 n- 50  
Quaternaire 2 InGaAsP 1.1017 n- 20 0,95 
Quaternaire 1 InGaAsP 1.1017 n- 20 1,18 

Collecteur InP 1.1016 n- 150  
Sous-Collecteur 3 InP 3.1019 n+ 200  
Sous-Collecteur 2 InGaAs 3.1019 n+   
Sous-Collecteur 1 InP 3.1019 n+   

Etch stop InGaAs nid i   

Tab. 2.1 : Structure 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% à 44%) fortement dopée p et d’un collecteur composite en 

InGaAs/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 à partir 

d’une source de tétrabromure de silicium (SiBr4) et la base de type p est dopée avec du 

carbone obtenu à partir d’une source de tétrabromure de carbone (CBr4). L’utilisation du 

carbone présente plusieurs avantages [Ben_00]. Dans la base où un fort dopage p est requis 

(quelques 1019 cm-3), le carbone est particulièrement adapté grâce à un faible coefficient de 

diffusion, qui évite l’emploi d’un espaceur entre la base et l’émetteur et simplifie ainsi la 

structure épitaxiale. Par ailleurs, le taux d’incorporation élevé du carbone permet d’introduire  

le CBr4 en quantité raisonnable pour atteindre le dopage visé. 

Notation : Afin d’alléger l’écriture, la notation InGaAs représente le matériau In0,53Ga0,47As 

dont Eg = 0,75 eV. Ses paramètres de maille sont accordées à l’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)@Ib 

La figure 2.3 présente les caractéristiques statiques d’un TBdH d’une surface d’émetteur de 

10x2 µm². Le gain statique (β) est de l’ordre de 40 (Eq. 2.1). La tension de claquage (BVceo) 

est de l’ordre de 6,5 V pour un collecteur de 150 nm d’épaisseur. 
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Fig. 2.3 : Caractéristiques statiques d’un TBdH : Ic en fonction de Vce à différents Ib   
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2.1.3.2 Caractéristiques dynamiques 

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

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

(Fmax), définies par les expressions suivantes : 

 
).(.2

1
ccfe

Ft
τττπ ++

=  Eq. 2.7 

 
CbcRb

FtF
...8

max
π

=  Eq. 2.8 

avec  Cberee .=τ : temps de charge de la zone de transition émetteur-base Eq. 2.9 

et  CbcRcrecc ).Re( ++=τ : temps de charge du collecteur Eq. 2.10 

et  cbf τττ += : temps de transit Eq. 2.11 

où  
De

Wbb
.2

²=τ : temps de transit à travers la base Eq. 2.12 

et  
e

Wzcec
υ

τ
.2

=  : temps de transit à travers la zone déplétée du collecteur Eq. 2.13 

où Re, Rb, Rc, re, Cbe, Cbc sont des résistances et des capacités liées au schéma équivalent 

du transistor présenté en annexe. Wzce est l’épaisseur de la zone de charge d’espace et ?e est 

la vitesse de dérive des électrons dans le collecteur. 

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

un TBdH d’une surface d’émetteur de 10x2 µm². 
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Fig. 2.4 : Performances en fréquence (Ft et Fmax) d’un TBdH 

Les performances en fréquence ne cessent d’être améliorées grâce à l’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 Principe de la photodiode UTC 

La photodiode UTC (Uni-Traveling-Carrier) a été développée pour la première fois par le 

laboratoire NTT au Japon [Ish_97]. Elle est inspirée de la structure proposée par Pearsall et 

al., utilisant un matériau à gap élevé tel que InP comme zone de charge d’espace afin de 

réduire le courant d’obscurité de la photodiode [Pea_81]. Ce même principe a été proposé par 

Davis et al. 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 l’aspect photoréponse ultrarapide et 

proposé une structure, appelée « UTC », qui présente un avantage en fréquence et en courant 

de saturation par rapport à 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, 

où Eg est inférieur à 0,8 eV, pour une détection de lumière d’une longueur d’onde de 1,55 

µm. La zone de charge d’espace se trouve localisée dans le collecteur utilisant un matériau à 

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

Lors de l’absorption de la lumière, les photoporteurs ou paires électrons-trous sont créés dans 

la base (Fig. 2.5). Celle-ci, étant dopée de type p, permet aux trous en excès qui sont des 

porteurs majoritaires d’être 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 l’effet du champ électrique, 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’où le nom Uni-Traveling-Carrier (UTC) 

[Shi_00] [Ish_00] [Ish_99] [Ish_97b]. 

Les performances en fréquence de la structure UTC dépendent donc du temps de transit des 

électrons (τf) par diffusion à travers la base (τa) et par dérive ou entraînement à travers le 

collecteur (τc), ainsi que du temps de charge (τcc) de la jonction base-collecteur. En général, 

la fabrication de la photodiode est telle que la capacité base-collecteur (Cbc) est très faible. 

Dans la plupart des cas, le temps de charge (τcc) est négligeable devant le temps de transit 

(τf). Dans cette hypothèse, τf détermine la performance de la photodiode. 

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

de façon explicite, au lieu de « base ». La définition de τf est donnée par : 
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avec 
Wa
Deve .2=  et 

q
kTeDe .µ=  Eq. 2.15 

où  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 électrons dans le collecteur 

De : coefficient de diffusion des électrons 

µe : mobilité des électrons 

A titre d’exemple : 

Matériau InGaAs (dopé 1.1018 cm-3) InP (nid) 

Coefficient de diffusion (cm²/s) De = 130 Dp ≅ 4 

Mobilité (cm²/Vs) µe = 5200 µp = 150 

On néglige dans ce qui précède l’influence de la fine couche espaceur en InGaAs. 

Puisque 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 grâce à la haute 

mobilité des électrons (µe). Dans le cas extrême, si Wa = 0, la vitesse de dérive des électrons 

(?e) deviendrait dominante. 

En revanche, dans une photodiode PIN, la zone d’absorption et la zone de charge d’espace se 

trouvent confondues dans la même couche qui est le collecteur en InGaAs. Après la 

photogénération, les électrons ainsi que les trous dérivent dans la zone de charge d’espace, où 

règne le champ électrique, qui balaye les porteurs vers les contacts (Fig. 2.6). Dans ce cas, le 

temps de transit à travers la structure dépend non seulement des électrons mais aussi des 

trous. Le temps de transit (τf) devient : 

 
e
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Wzcececppinf
υυ

τττ
.2.2

_ +=+=  Eq. 2.16 

si Wa = Wzce 
e

Wa
p

Wapinf
υυ

τ
.2.2

_ +=  Eq. 2.17 

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

d’espace. 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

31 

Zone de charge 
d’espace et 

Zone d’absorption

Collecteur 
InGaAs

Base 
InP

Sous-
Collecteurs

InP

-

-

+

+

BV

BC

Contact 
Base

P I N

Zone de charge 
d’espace et 

Zone d’absorption

Collecteur 
InGaAs

Base 
InP

Sous-
Collecteurs

InP

--

--

++

++

BV

BC

Contact 
Base

P I N

 

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

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

des trous (?p) car la vitesse de dérive des électrons est toujours supérieure à celle des trous, 

dans un même matériau. Notons que cette vitesse (?p) peut très bien être inférieure à la vitesse 

de diffusion des électrons (ve). 

Etant donné que la vitesse de dérive des électrons (?e) est supérieure à celle des trous (?p), 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 à la structure UTC. 

Toutefois, cette situation n’est valable que dans le cas où l’épaisseur de la zone d’absorption 

(Wa) n’est pas trop élevée. Sinon, le temps de transit dans cette couche (τa) deviendrait 

gênant à cause de la diminution de la vitesse de diffusion des électrons (ve) (Eq. 2.15). Une 

solution consiste à modifier le dopage de cette couche afin d’augmenter la mobilité (µe) ou le 

coefficient de diffusion (De) des électrons pour rattraper la perte de vitesse [Shi_00b]. Une 

autre solution est de créer un champ électrique dans la base par une gradualité soit en 

composition soit en dopage [Shi_98b]. Dans tous les cas, les performances liées à la vitesse 

de l’UTC sont supérieures à celles de la PIN tant que l’épaisseur de la zone d’absorption reste 

suffisamment fine. 
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En conséquence, l’usage de la photodiode UTC pour obtenir une photoréponse rapide se fait 

au détriment de la sensibilité due à la limitation en épaisseur d’absorption. A noter que l’on 

peut faire une UTC à 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 composée, d’une manière 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 la présence d’une barrière de diffusion (Fig. 2.5). 

Elle est ajoutée entre la base et le contact base afin d’empêcher les électrons, après 

photogénération, de diffuser vers ce contact. Ce blocage a pour but de conserver le maximum 

d’électrons pour participer à la collection du courant. L’efficacité de la barrière de diffusion 

est liée à sa hauteur définie par l’écart (dEe, e pour électrons) entre l’énergie de la bande de 

conduction (Ec) de la barrière elle-même et celle de la base. L’épaisseur de la barrière doit 

être suffisante afin d’éviter aux électrons de franchir cette barrière par effet tunnel. En même 

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. 

  

a) Structure UTC_NTT b) Structure PIN 

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

La figure 2.7a fait bien apparaître la barrière de diffusion avec ∆Ec = 0,15 eV. Notons qu’ici 

la barrière de diffusion est en InGaAsP avec un gap de 0,85 eV et le dopage de la base n’est 

pas très élevé ~1.1018 cm-3 sur une épaisseur de 220 nm. La transition base-collecteur est 

graduelle grâce au collecteur de type composite. Comme dans le cas d’un TBdH, ce collecteur 
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comprend un espaceur, une couche quaternaire, une couche InP très mince et fortement dopé 

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

« cliff » est une autre technique pour diminuer le spike créé à l’interface d’une hétérojonction. 

Le détail de la structure est présenté dans le tableau 2.2 [Ish_99]. 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019  p+ 50  
Barrière de diffusion InGaAsP 2.1019  p+ 20 0,85 

Base homogène InGaAs 1.1018  p 220 0,75 
Espaceur InGaAs nid i 8  

Quaternaire InGaAsP nid i 16 1 
Espaceur InP nid i 6  

Cliff InP 1.1018 n+ 7  
Collecteur InP 1.1016 n- 263 1,35 

Sous-Collecteur 2 InP 5.1018 n+ 50  
Etch stop InGaAs 1,5.1019 n+ 10  

Sous-Collecteur 1 InP 1,5.1019 n+ 500  
Etch stop InGaAs nid i 10  

Tab. 2.2 : Structure 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 gênant. 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019 p+ 50  
Base InP 3.1018  p+ 150 1,35 

Collecteur InGaAs nid  i 200 0,75 
Sous-Collecteur 3 InP 3.1019 n+ 150  
Sous-Collecteur 2 InGaAs 3.1019 n+ 200  
Sous-Collecteur 1 InP 3.1019 n+ 300  

Etch stop InGaAs nid i 10  

Tab. 2.3 : Structure des couches de la photodiode PIN 

2.2.2 Comparaison avec la photodiode PIN 

2.2.2.1 Temps de transit, bande passante et sensibilité 

a) Temps de transit 

Comme nous l’avons expliqué (§ 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 à travers la structure. Le 

temps de transit des deux structures (τf_utc et τf_pin) se différencie par le 1er terme : 
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Wa²/2De et Wzce/2?p dans les équations 2.14 et 2.16. En général, Wa²/2De reste plus faible 

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

Par exemple, pour Wzce = 300 nm, le temps de transit d’une UTC restera inférieur à celui 

d’une PIN tant que la zone d’absorption (Wa) de l’UTC reste inférieure à 273 nm (Tab. 2.4), 

comme le montre le cas où Wa = 220 nm. 

UTC PIN 

 1er terme : Wa²/2De (électrons diffusent) 1er terme : Wzce/2?p (trous dérivent) 

Wzce (InP)  Wa (InGaAs) τf_utc (Eq. 2.14) Wzce = Wa (InGaAs) τf_pin (Eq. 2.16) 

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

300 nm < 273 nm τ1 < τ2 300 nm τ2 

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 à -3 dB (BP). Elle est liée au temps de transit total (τtotal) à travers la structure : 

 
).(.2

1
..2
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ccftotal
BP

ττπτπ +
==  Eq. 2.18 

avec CbcRccRscc ).( +=τ : temps de charge du collecteur Eq. 2.19 

et 
Wzce

SbcroCbc ..εε=  Eq. 2.20 

où 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 la surface base-collecteur. 

εo et εr sont la permittivité du vide et relative de la couche où se trouve la zone de charge 

d’espace. 

Pour une photodiode d’une même épaisseur de collecteur et de même diamètre (donc la même 

surface), τcc est à peu près égal pour UTC et PIN. Dans le cas où τcc est faible, la bande 

passante d’une UTC et d’une PIN dépend essentiellement du temps de transit τf_utc ou 

τf_pin. Au contraire, si la surface de la photodiode devient grande, τcc n’est plus négligeable 
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par rapport à τf, et peut réduire la bande passante, comme le montre les exemples du tableau 

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

Diamètre (µm) Surface (µm²) τcc (ps) τf_utc (ps) Bande passante calculée (GHz) 

5 20 0,4 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 : 

Ø Diminuer la surface du collecteur : cette règle peut être appliquée tant que la surface de la 

photodiode n’est pas inférieure à celle de la tâche lumineuse. Au-delà, il y a perte de 

sensibilité. 

Ø Augmenter la longueur de la zone de charge d’espace : sur ce point, l’UTC présente un 

avantage considérable par rapport à la PIN. En effet, la contribution du temps de dérive 

dans le collecteur est négligeable, on peut donc se permettre l’utilisation d’un collecteur 

épais sans nuire à la fréquence de fonctionnement. Dans le cas de la PIN, c’est 

directement le temps de transit qui est affecté. 

c) Sensibilité 

Malgré la rapidité en photoréponse des UTC, leur sensibilité reste assez limitée à cause de 

l’épaisseur de la couche d’absorption (Wa). D’après les définitions dans le chapitre 1 (§ 1.2), 

nous pouvons faire une approximation pour faciliter le calcul de la sensibilité théorique pour 

une lumière de λ = 1,55 µm. 

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

 WW .).exp(1 ααη ≅−−=  Eq. 2.21 

 
8,0

.WS α≅  Eq. 2.22 

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

sensibilité d’une structure à partir de l’épaisseur d’absorption (W). En supposant que 
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l’absorption se fait uniformément sur toute la zone d’absorption (Wa), et si α = 8.103 cm-1 

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, à différente longueur d’onde. 

Note : Les mesures d’absorption ont été effectuées au laboratoire IEMN de Lille. 
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Fig. 2.8 : Absorption optique des couches InGaAs nid, accordées à InP, pour deux épaisseurs 

différentes 

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

longueur d’onde est faible. 

Le tableau ci-dessous donne quelques exemples des photodiodes UTC_NTT avec différentes 

épaisseurs et surfaces d’absorption, au même dopage ~1018 cm-3 de base. 

Wa (nm) Sbc (µm²) S (A/W) BP (GHz) 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 : Sensibilité et bande passante des photodiodes UTC_NTT pour différentes 

épaisseurs et surfaces d’absorption 
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Comme nous l’avons évoqué, une forte épaisseur de couche d’absorption, pour une même 

surface 20 µm² par exemple, favorise la sensibilité mais nuit à 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 dernières structures a été mesurée sur un dispositif de plus grande surface 

que celle 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 (τa), elle dépend aussi du temps de transit dans la zone déplétée qui est la  

couche collecteur (τc). Considérons le cas où l’épaisseur de la couche d’absorption est assez 

faible, nous avons vu que le temps de transit par diffusion des électrons (τa) n’est pas 

limitatif. Dans ce cas, le temps de transit dans la couche collecteur (τc), où règne un champ 

électrique, devient prépondérant. Pour une épaisseur Wzce donnée, τc dépend de la vitesse de 

dérive des électrons (?e) (Eq. 2.14). Nous allons 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 de celle-ci dépend beaucoup de la 

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

Le 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 à une saturation progressive de l’accroissement de la vitesse lorsque le 

champ augmente et lorsqu’il y a un apport d’énergie suffisante pour un transfert intervallée 

(Γ-L ou Γ-X). Cette énergie provient du champ électrique (E) créé par une tens ion de  

polarisation (Vbias) où : 

 
Wzce
VbiasE =  Eq. 2.23 
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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 électrique et la vitesse des électrons est donnée par : 

 Eee .µυ =  Eq. 2.24 

où la mobilité des électrons (µe) définit la pente de la courbe. 

  

a) électrons b) trous 

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 où 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 alors de « survitesse » (overshoot 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 à 4.107 cm/s, alors que la vitesse pic dans InP n’est 

que de 2 à 3.107 cm/s, pour des dopages classiques (~1016 cm-3) [Win_83] [Bre_83] [Cos_89] 

[Kur_92]. 

Le tableau 2.7 donne quelques valeurs 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 2,7.107 1.107 - 

InGaAs 2,8.107 6.106 5.106 

Tab. 2.7 : Vitesse des électrons et des trous dans InP et InGaAs en régime stationnaire 
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En résumé, à cause de phénomène d’overshoot, la vitesse effective maximale des électrons 

dans InP (cas de UTC) peut être 8 fois plus élevée que la vitesse de saturation des trous 

(?p_sat) dans InGaAs (cas de PIN). En conséquence, il faut profiter de cet avantage en se 

plaçant dans les bonnes conditions de polarisation, afin de bénéficier au maximum de 

phénomène de survitesse pour une réponse ultrarapide dans les UTC [Ito_00] [Ito_99] 

[Ish_97b]. 

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 façon très importante, il se produit une accumulation des 

porteurs dans la zone de charges d’espace, impliquant une modulation du champ électrique. 

Ce phénomène 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 

1.1022 photons/cm²/s et un éclairage intense avec un flux de 1.1024 photons/cm²/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 

phénomènes physiques, notamment le diagramme de bandes, la densité de porteurs et de 

courant, le profil du champ électrique, 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 µm pour une UTC et entre 0,05 et 0,25 µm pour 

une PIN. 
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a) Structure UTC_NTT (électrons) b) Structure PIN (trous) 

Fig. 2.10 : Densités de porteurs des structures UTC_NTT et PIN à différents flux 

d’éclairement 

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

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

l’on ne considère que les trous du fait qu’ils sont moins rapides que les électrons, la densité 

des trous est plus élevée à l’interface p- i que i-n, donnant lieu à 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 à différents flux de photons 

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

autrement dit le collecteur, où se trouve le champ électrique. 
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a) Structure UTC_NTT b) Structure PIN 

Fig. 2.11 : Courbure des bandes des structures UTC_NTT et PIN à différents flux d’éclairage 

A flux important (1.1024 ph/cm²/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 à une modification du champ électrique, 

comme il est montré sur la figure 2.12. 
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a) Structure UTC_NTT b) Structure PIN 

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). 
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a) Structure UTC_NTT b) Structure PIN 

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

photons 

Au fur et à mesure que le flux optique augmente, le profil du champ électrique dans l’UTC se 

modifie de sorte qu’il diminue à l’interface p- i et augmente à l’interface i-n. En revanche, 

dans la PIN, le champ électrique continue à augmenter à l’interface p-i et à diminuer à 

l’interface i-n. Ce champ diminué, du côté p dans UTC et côté n dans PIN, peut atteindre la 

valeur du champ électrique critique (Ec), en dessous duquel la vitesse de saturation (?e_sat ou 

?p_sat) n’est plus maintenue. Il se produit alors une forte diminution de vitesse des porteurs 
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qui entraîne ainsi 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): 

 
satp
sate

satppq
satenq

pinJ
utcJ

_
_

.
3
1

_..
_..

max_
max_

υ
υ

υ
υ

≈=  Eq. 2.25 

Si l’on travaille dans la zone où les électrons ont une vitesse de dérive importante et qui peut 

atteindre une survitesse (par exemple 4.107 cm/s dans InP), la densité du courant de saturation 

de l’UTC peut être trois fois supérieure à celle de PIN. Par conséquent, pour une même 

polarisation, la saturation de l’UTC se produit plus tard que celle de la PIN. Cela signifie 

aussi que la photodiode UTC peut fonctionner correctement même à des faibles polarisations 

en inverse, alors qu’il faut polariser plus en inverse pour la photodiode PIN afin qu’elle ne 

sature pas. 

2.3 Compatibilité de la structure UTC avec le TBdH 

2.3.1 Comparaison de la structure des couches 

Jusqu’ici nous avons vu que la structure UTC_NTT utilise une base en InGaAs comme 

couche d’absorption optique et un collecteur composite à base de InP comme couche de 

déplétion. Il est évident que cette structure a une partie commune, jusqu’à la base, avec le 

TBdH. C’est pour cette raison que nous envisageons une possibilité d’intégrer ces deux 

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

La figure ci-dessus montre la similitude entre les structures UTC et TBdH. La structure du 

milieu représente l’aboutissement à la structure UTC compatible avec le TBdH, noté 

« UTC_TBdH », que nous allons développer. Les couches communes commencent à partir du 

substrat et comprennent les sous-collecteurs, le collecteur composite et la base. Notons que la 

base graduelle remplit à la fois le rôle de couche absorbante et de couche à 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 première approche, nous avons choisi 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 barrière de 

diffusion qui n’existe pas dans un TBdH. En pratique, nous profitons de cette situation pour 

ajouter, avant cette barrière, une base de type homogène (In0,44Ga0,56As , 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 l’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 : 

InxGa1-xAs, où x varie de 0,53 à 0,44, fortement dopée en carbone (3.1019 cm-3) et de très 

faible épaisseur (50 nm) (Tab. 2.1). Or, une base fine entraîne une faible sensibilité. C’est 

pourquoi nous avons ajouté une base supplémentaire de 100 nm dans l’UTC_TBdH (Fig. 

2.14), indépendamment du TBdH afin de ne pas péna liser les performances en Ft et Fmax du 

transistor (§ 2.1.3.2). 

Remarque : l’épaisseur totale de la zone d’absorption (Wa) est 150 nm, soit 50 nm (base 

graduelle ou BG) + 100 nm (base homogène ou BH). Cette valeur reste dans la limite de 

l’épaisseur critique (= 186 nm calculée) pour laquelle le temps de transit dû à la diffusion des 

électrons n’est pas significatif. 

Cependant, l’extension de cette base homogène (In0,44Ga0,56As pseudomorphique) augmente 

la contrainte globale de la structure. En effet, la diminution en composition d’Indium introduit 

un désaccord de maille par rapport à InP et modifie le gap Eg. D’autre part, Eg est modifié par 

l’augmentation du dopage. Nous avons estimé que, pour une couche InGaAs, fortement dopée 

en carbone, la diminution de x de 0,53 à 0,44 entraîne une augmentation du gap de 0,75 à 0,79 

eV [Ben_01]. Cette valeur remplit la condition, Eg < 0,8 eV, pour qu’il y ait absorption 

optique à λ = 1,55 µm (cf. § 1.2 du chapitre 1). 

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

d’absorption, la mobilité et la durée de vie des porteurs.  

Ø 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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Fig. 2.15 : Echantillon de test pour les mesures d’absorption optique 

La figure 2.16 montre l’absorption optique de deux couches InGaAs dopées à 1.1019 cm-3 : 

une couche accordée In0,53Ga0,47As (Eg = 0,75 eV) et une couche contrainte In0,44Ga0,56As (Eg 

= 0,79 eV). La couche accordée présente une meilleure absorption sur presque toute la plage 

de longueur d’onde explorée, en particulier à λ = 1550 nm. 

 

Fig. 2.16 : Absorption optique des couches InGaAs dopées à 1.1019 d’épaisseur Wa = 100 

nm, contrainte et accordée 

Concernant le dopage, la figure 2.17 montre l’influence du dopage sur l’absorption optique 

des couches contraintes In0,44Ga0,56As. Trois couches ont été observées : non dopée, dopée à 

1.1019 cm-3 et dopée à 3.1019 cm-3. On voit que l’absorption diminue quand le dopage 

augmente. 
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Fig. 2.17 : Absorption optique des couches InGaAs contraintes à différents dopages 

Ø 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 très élevés, entre 1.1019 cm-3 et 4.1019 cm-3 [Shi_00b] 

[Har_93] [Kan_93]. 

 

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 l’hypothèse qu’une base dopée de l’ordre de 

3.1019 cm-3 n’est pas trop pénalisante pour le temps de diffusion des électrons, comme 
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l’indique le tableau 2.8. Le calcul montre que malgré le temps de diffusion (τa) supérieur au 

cas du dopage de 1.1018 cm-3, la bande passante estimée pour le dopage de 3.1019 cm-3 reste 

élevée et suffisante pour l’application de ≥ 40 Gbit/s. 

Dopage 
(cm-3) 

De 
(cm²/s) 

τa (ps) 

Wa = 150 nm 

τc (ps) 

υe = 4.107 cm/s 
τf_utc (ps) Bande passante 

calculée (GHz) 

3.1019 90 1,25 0,3 1,55 103 

1.1018 130 0,87 0,3 1,17 136 

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

négligeant le temps de charge (τcc) 

Ø Durée de vie des électrons 

Cependant, un fort dopage augmente le taux de recombinaison dans la base et diminue ainsi la 

durée de vie des électrons (Fig. 2.19) [Ser_98] [Hen_84]. 

 

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 l’efficacité quantique et le 

coefficient d’absorption, la sensibilité est alors pénalisée (§ 1.2 du chapitre 1). 
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En résumé, la base graduelle fortement dopée avec une faible épaisseur doit être préservée 

afin de conserver Ft et Fmax du TBdH. Une base homogène de même dopage est ajoutée afin 

d’augmenter la sensibilité de l’UTC_TBdH. Mais cette couche augmente la contrainte de la 

structure, ce qui peut diminuer l’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 très différente de celle utilisée par NTT, qui est une base 

homogène accordée et moins fortement dopée (< 5.1018 cm-3). 

2.3.2.2 Influence de l’espaceur sur les performances en fréquence 

Nous avons vu que le rôle de l’espaceur est d’abaisser le spike qui est responsable du blocage 

éventuel des électrons lors du transit dans le collecteur (§ 2.1.1.2). La figure 2.20 montre 

l’emplacement du spike pour deux épaisseurs différentes d’espaceur. Dans la structure TBdH 

classique du laboratoire, l’espaceur est de 50 nm. 
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Fig. 2.20 : Diminution de « spike » avec l’augmentation de l’espaceur 

A cause du matériau utilisé qui est In0,53Ga0,47As, cette couche absorbe également la lumière à 

λ = 1,55 µm. Les électrons 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 même nature que celui 

dans la structure PIN. Par conséquent, ce temps de transit des trous dans l’espaceur doit 

également être pris en compte, en plus du temps de transit dû aux électrons. Le principe de 

l’UTC qui est l’utilisation d’un seul type de porteurs n’est donc plus complètement respecté. 

Toutefois, l’épaisseur de cet espaceur reste suffisamment faible pour ne pas influencer sur le 

fonctionnement de l’UTC. 
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Une diminution de l’épaisseur de l’espaceur peut pénaliser la performance du TBdH, à cause 

du phénomène de blocage de courant. De plus, elle n’est pas envisageable dans l’immédiat car 

il faudrait également développer un nouveau modèle pour les transistors, à utiliser dans les 

conceptions de circuit. 

Une autre solution consiste à faire une reprise d’épitaxie au niveau des couches quaternaires 

pour récupérer une liberté sur l’épaisseur de l’espaceur dans l’UTC. Or, il n’est pas 

recommandé de faire une reprise d’épitaxie où règne un fort champ électrique. Une interface 

de reprise est, par nature, plus perturbée qu’une interface classique. On peut ainsi générer des 

courants de fuites importants préjudiciables au courant d’obscurité et à la fiabilité de la 

photodiode. 

Bien que les trous interviennent dans l’espaceur, leur déplacement n’est pas pour autant très 

lent. En effet, ils sont entraînés par le champ électrique dans l’espaceur et dans un trajet de 50 

nm, qui est très faible par rapport à la zone de charge d’espace dans une vraie photodiode PIN 

(en général 200 ou 300 nm). Nous pouvons donc considérer que pour cette épaisseur 

d’espaceur, la photodiode UTC reste rapide malgré la légère dégradation en fréquence associé 

à cette couche en In0,53Ga0,47As. Cependant, afin de pouvoir qualifier l’avantage en 

photoréponse propre à la structure UTC, nous avons réalisé des structures avec un espaceur de 

20 nm dans un premier temps. 

2.4 Structure épitaxiale de UTC_TBdH et sa réalisation 

2.4.1 Base : épaisseur et dopage 

Afin de rendre la structure UTC compatible à celle du TBdH, nous devons garder la même 

base graduelle, comme expliqué précédemment. En ajoutant une base homogène, 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’étudier ces effets et d’optimiser l’épaisseur et le dopage de la 

couche base. 

Ø Epaisseur 

Nous avons d’abord vérifié si la partie homogène de la base d’une épaisseur de 100 nm rend 

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

efficacité d’absorption. 

Pour cela, nous avons réalisé une structure test, précédemment utilisée pour les mesures 

d’absorption (Fig. 2.15), où une couche In0,44Ga0,56As de 100 nm, dopée 3.1019 cm-3 est 

déposée sur un substrat InP. Une mesure par rayon X (Fig. 2.21) permet de déduire l’écart en 

paramètre de maille entre le substrat InP (pic S) et la couche considérée (pic L) ainsi que la 

composition réelle de InxGa1-xAs. L’écart entre les deux pics correspond à un désaccord de 

maille (∆a/a) de -0,54 %. La valeur négative traduit une contrainte en tension, ce qui diminue 

légèrement le gap réel [Thi_91]. 

 

Fig. 2.21 : Mesure par rayon X d’une structure UTC_TBdH à base homogène 100 nm en 

In0,44Ga0,56As dopée 1.1019 cm-3 

La composition réelle en Indium de la couche de base déduite de cette mesure est équivalente 

à x = 0,45. En rapportant cette valeur dans la figure 2.22, nous pouvons voir que l’épaisseur 

critique de cette couche mesurée avant relaxation est au delà 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 phénomène de relaxation ne doit pas intervenir dans l’efficacité 

d’absorption de cette couche. 
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Fig. 2.22 : Epaisseur critique avant la relaxation de la structure InxGa1-xAs en désaccord de 

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

Aussi, nous avons fait de mesures de photoluminescence (PL) de la couche In0,44Ga0,56As 

pour des épaisseurs variant de 16,7 nm à 100 nm, la concentration en carbone étant dans tous 

les cas égale à 3.1019 cm-3.  La figure 2.23 montre l’évolution du pic d’intensité PL associé à 

InGaAs en fonction de l’épaisseur. Cette intensité augmente avec l’épaisseur, en indiquant 

que, au moins, jusqu’à 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  In0,44Ga0,56As dopée en carbone à 

3.1019 cm-3, en fonction de son épaisseur 

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

une base composite : base graduelle (50 nm) + base homogène (100 nm). 
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Ø 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). Il est évident qu’un faible dopage (~1018 

cm-3) améliore nettement la mobilité et la durée de vie des électrons dans la base dopée p (cf. 

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

Si l’on diminue le dopage de la base homogène à 1.1019 cm-3 (par exemple) en gardant celui 

de la base graduelle à 3.1019 cm-3 comme dans le TBdH, il va apparaître une petite « marche » 

dans la bande de conduction, d’une valeur ∆Ec = 25 meV (Fig. 2.24). Cette dénivellation crée 

un obstacle aux électrons dans leur déplacement vers le collecteur. Cela peut provoquer un 

ralentissement des électrons et pénaliser la fréquence de la photodiode. 
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Fig. 2.24 : Présence d’un obstacle pour les électrons à cause de la différence du dopage de la 

base homogène (1.1019 cm-3) et la base graduelle (3.1019 cm-3) 

Si la base homogène est dopée 5.1018 cm-3, ∆Ec 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. Il y a donc un compromis à faire. Cependant, la bande passante de la 

structure UTC peut atteindre plusieurs centaines de GHz [Ito_00]. Nous pouvons donc 

envisager cette solution alternative afin d’obtenir le maximum de sensibilité si la bande 

passante, même dégradée, reste suffisante pour l’application visée. 

2.4.2 Barrière  : choix du matériau 

Après le dépôt de la base homogène, il faut ajouter une couche de barrière de diffusion (BR) 

pour compléter la structure UTC. Notons que cette barrière ne doit pas absorber la lumière, 
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donc son gap doit être supérieur à 0,8 eV (pour λ = 1,55 µm). Les critères importants pour le 

choix du matériau et de son dopage sont les suivants : 

Ø La hauteur de la barrière effective dEe dans la bande de conduction (définie dans § 2.2.1.2 

et dans la figure 2.7a) doit être suffisante pour bloquer des électrons diffusant vers le 

contact de base. Sachant que dEe dépend de ∆Ec et du dopage de la barrière. Pour 

satisfaire cette exigence, un matériau à gap élevé et à fort dopage est souvent utilisé. Mais 

ceci augmente la contrainte de la structure.  

Ø La bande de valence ne doit pas présenter de barrière (ou dEt, t pour les trous) qui fairait 

obstacle aux trous dans leur déplacement vers le contact de base. Si elle existe, il faut que 

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

Ø La barrière ne doit pas créer trop de contrainte supplémentaire car ceci peut rendre la 

structure encore moins stable et perturber l’absorption de la lumière. Le paramètre de 

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

Nous allons analyser plusieurs possibilités de matériaux et de dopages afin d’obtenir une 

barrière de diffusion adéquate. 

2.4.2.1 Sans barrière 

La première structure, plaque 82387, va servir de référence. En effet, elle reproduit la même 

structure TBdH à partir des sous-collecteurs jusqu’à 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 lumière se fait sur la base graduelle (50 nm) fortement dopée (3.1019 cm-3)  

et l’espaceur (50 nm). Cette structure n’a pas d’extension de la base homogène, ni la barrière 

de diffusion. L’absence de la barrière peut légèrement diminuer la quantité du courant collecté 

et perturber la réponse fréquentielle du dispositif. Son diagramme de bandes est présenté sur 

la figure 2.25. 
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Fig. 2.25 : Diagramme de bandes de la structure photodiode 82387 sans barrière ; base  

graduelle en Indium dopée à 3.1019 cm-3 

2.4.2.2 Barrière en InGaAsP 

Si l’on cherche un matériau à gap élevé et en accord de maille avec InP, le premier matériau à 

explorer est InGaAsP. Pour cela, nous nous référons à la figure 2.26. Celle-ci présente le gap 

et la longueur d’onde correspondante en fonction du paramètre de maille des différents 

matériaux. Rappelons que le paramètre de maille change selon la composition des éléments 

constituant le matériau. 
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Fig. 2.26 : Paramètre de maille des différents matériaux 

En effet, d’après cette figure, InGaAsP présente une large gamme de variation en gap pour un 

paramètre de maille donné. Il est donc possible de réaliser une barrière en InGaAsP en accord 

de maille sur InP (paramètre de maille a = 5,87 Å) avec plusieurs choix de gap. Si l’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 c’est-à-dire avec un gap de 0,75 eV, sinon il sera contraint par 

rapport à InP si l’on réalise un gap différent. Remarquons également que AlInAs présente un 

bon accord de maille avec un gap élevé de 1,45 eV, ce qui pourrait en faire un très bon 

candidat pour la barrière. Mais l’alluminium n’était pas disponible sur notre bâti d’épitaxie 

CBE pendant la période de cette thèse. 

Cependant, InGaAsP présente une barrière 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 barrière est 

dopée, plus dEe sera élevé et dEt sera faible. On peut aussi voir l’effet du blocage des 

électrons par la barrière sur la figure 2.27b, résultat d’une simulation avec BCBV. Pour un 

dopage de 3.1019 cm-3, sous un flux optique de 1.1022 ph/cm²/s, il y a une diminution en 

densité de porteurs (électrons) de part et d’autre de la barrière de l’ordre de 104 contre 103 

pour un dopage de 3.1018 cm-3. 
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a) Diagramme de bandes b) Densités des électrons 

Fig. 2.27 : Structure UTC avec barrière en InGaAsP (Eg = 1 eV), à différents dopages 

Le tableau 2.9 récapitule les différentes valeurs simulées de dEe et dEt pour cette structure 

(Eg = 1 eV) et celle de NTT qui utilise également InGaAsP (Eg = 0,85 eV) comme barrière de 

diffusion (réalisée en MOVPE). 

Dopage p (cm-3) ∆Ee (eV) ∆Et (eV) 

3.1018 0,12 0,10 

3.1019 0,17 0,05 

NTT 2.1019 0,15 0 

Tab. 2.9 : ∆Ee et ∆Et avec la barrière en InGaAsP 
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Ce tableau confirme qu’avec un fort dopage on obtient un ∆Ee élevé et un faible ∆Et, 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 barrière n’est que 0,85 eV (au lieu de 1 eV), ce qui aurait 

dû amener à 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, la base n’est dopée qu’à 1.1018 cm-3 

alors qu’il est de 3.1019 cm-3 dans notre structure UTC_TBdH. Le niveau de Fermi du 

matériau à faible dopage augmente et ceci baisse le niveau de la bande de conduction. De ce 

fait, l’écart en énergie entre la barrière et la base devient plus grand. 

Notre problématique est en fait au niveau du dopage de la barrière. En effet, avec la technique 

d’épitaxie CBE actuelle, nous ne pouvons pas obtenir un dopage p en carbone très élevé 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/λ (µm)) du matériau. Plus le matériau a un gap élevé (faible λ), 

c’est-à-dire proche du InP, plus il 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 ~1018 cm-3 

au maximum, ce qui n’est pas suffisant pour faire disparaître la barrière dans la bande de 

valence, comme nous venons de voir (Fig. 2.27a). 

 

Fig. 2.28 : Limite du dopage p en fonction de longueur d’onde, par épitaxie CBE [Coh_96] 

En conséquence, nous n’allons pas utiliser cette solution. 
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2.4.2.3 Barrière en InGaAs 

Contrairement à InGaAsP, le matériau en InGaAs permet un fort dopage p (jusqu’à 8.1019 cm-

3 selon le gap). Nous ne pouvons bien entendu pas utiliser In0,53Ga0,47As pour garder l’accord 

de maille avec InP car à cette composition le gap est = 0,75 eV, ce qui n’est pas suffisant pour 

faire barrière aux électrons, et de plus, elle absorbe la lumière. Pour que dEe soit 

suffisamment élevé, le gap du matériau doit être élevé, > 0,8 eV. Par conséquent, une 

structure avec barrière en InGaAs génèrera forcément des contraintes sur InP, et cette 

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

La figure 2.29 montre l’influence du gap sur dEe. Notons au passage qu’un fort dopage aide à 

augmenter légèrement Ec de la barrière. 
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Fig. 2.29 : Structure UTC 82348 avec barrière en InGaAs dopée à 3.1019 cm-3 pour deux gaps 

(Eg) différents 

Sur cette figure, il faut remarquer qu’il existe un pic dans la bande de valence à la distance de 

0,05 µm. Il s’agit en fait d’une couche d’etch-stop en InP. Puisque la barrière est en InGaAs, 

cette couche est effectivement nécessaire pour la gravure du contact base (ouverture de la 

fenêtre optique) également en InGaAs. Elle doit être 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 élevé, il faut diminuer la composition en Indium. In0,17Ga0,83As, Eg = 

1,17 eV et dEe = 0,37 eV présente naturellement plus de contraintes que In0,30Ga0,70As, Eg = 

1 eV et dEe = 0,19 eV. De plus, l’épaisseur de la barrière 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 à ceux utilisés pour les mesures par rayon X 

et d’absorption optique, mais en ajoutant la couche de barrière sur la base (Fig. 2.15). 

0

10000

20000

0 20 40 60 80 100 120

Epaisseur de la couche d'absorption (nm)

In
te

n
si

té
 P

h
o

to
lu

m
in

es
ce

n
ce

 
(u

.a
.)

sans barrière

avec barrière 10 nm, Eg = 1 eV

avec barrière 20 nm, Eg = 1 eV

avec barrière 20 nm, Eg = 1,17 eV

 

Fig. 2.30 : Photoluminescence de la structure UTC_TBdH  avec barrière en InGaAs 

contraint, à différents gaps et à différentes épaisseurs 

Dans le spectre de photoluminescence, on identifie le pic d’émission à λ = 1,65 µm, associée 

à la couche In0,53Ga0,47As. La figure 2.30 montre que l’intensité du pic de PL diminue lorsque 

le gap et l’épaisseur de la couche de barrière augmentent. Si la barrière n’existe pas, donc en 

l’absence de contrainte, l’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 à ce résultat, nous avons réalisé deux plaques avec une barrière en InGaAs contraint. La 

première plaque (82348) a une barrière avec un gap de 1,17 eV et une épaisseur de 20 nm. 

Pour la seconde (82403) plaque, la barrière a un gap de 1 eV avec 10 nm d’épaisseur. Le 

diagramme de bandes et la structure des couches (jusqu’à l’espaceur) sont présentés sur la 

figure et le tableau 2.10. A noter que ces structures ont une base homogène de 100 nm et 

l’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 barrière en InGaAs 

contraint de 10 nm et dopée à 3.1019 cm-3, bases dopées à 3.1019 cm-3 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019 p+ 50  
Etch stop InP 2.1017 p 2  

Barrière de diffusion In0,30Ga0,70As 3.1019 p+ 10 1 
Base homogène In0,44Ga0,56As 3.1019 p+ 100 0,79 
Base graduelle InGaAs 3.1019 p+ 50 0,75 à 0,79 

Espaceur InGaAs 1.1016 n- 20  

Tab. 2.10 : Structure partielle des couches de la plaque UTC 82403 

2.4.2.4 Barrière en InP 

Bien que InGaAs offre une possibilité de fort dopage p et un gap élevé, la contrainte 

inévitable, s’ajoutant à la contrainte déjà présente dans la base homogène non accordée, 

pourrait présenter une dégradation en sensibilité. Nous avons donc cherché d’autres matériaux 

en accord en maille susceptibles d’être utilisés comme barrières de diffusion. 

Nous avons finalement envisagé d’utiliser le même matériau que le substrat, c’est-à-dire de 

l’InP. Ce matériau a un gap très élevé de 1,35 eV, qui est suffisant pour construire une 

barrière en terme de ∆Ec (= 0,24 eV). En revanche, il existe une grande barrière en ∆Ev (= 

0,35 eV), qui est un inconvénient pour les trous. Ceci est dû à 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 (barrière) par 

rapport à InGaAs (base). Sur la même figure, on voit que le matériau AlInAs semble remplir 

les conditions (∆Ec élevé, ∆Ev faible et en accord de maille avec InP) requises pour une 

bonne barrière de diffusion. Mais comme il n’est pas réalisable sur notre bâti, nous avons 

cherché une solution pour diminuer dEt de InP. Celle-ci consiste en réalité à doper fortement 

InP. 

D’après la simulation (Fig. 2.33), à faible dopage (~1016 cm-3), il existe une barrière évidente 

aux trous. Celle-ci diminue avec un changement de profil en une courbure vers le haut lorsque 

le dopage est élevé (~1018 cm-3). La courbure devient encore plus forte si le dopage atteint 

~1019 cm-3. Ce phénomène permet « d’amincir » les deux extrêmes de la barrière dans la 

bande de valence, de sorte que les trous puissent passer de l’autre côté de la barrière par effet 

tunnel. A noter également que le fort dopage aide à augmenter légèrement dEe. 
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Fig. 2.33 : Structure UTC 82448 avec barrière en InP à différents dopages 
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De la même façon que précédemment, il y a ici un problème de dopage p. Pour InP, le 

maximum du dopage en carbone est limité à ~1018 cm-3 (cf. Fig. 2.28). Le carbone a une 

propriété amphotère, c’est-à-dire qu’il est capable d’être donneur ou accepteur. Dans le cas de 

InP, il a tendance à devenir un donneur d’électrons donc un dopant de type n plutôt que de 

type p, à 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 1018 cm-3 dans InP. Nous devons donc nous contenter de cette limite qui ne 

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

La structure réalisée avec la barrière de 20 nm en InP dopée en Mg à 3.1018 cm-3 (82448) est 

présentée sur la figure 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 barrière en InP de 20 nm 

et dopée en Mg à 3.1018 cm-3 ; bases dopées en C à 3.1019 cm-3 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019 p+ 50  
Barrière de diffusion InP 3.1018 p+ 20  

Base homogène In0,44Ga0,56As 3.1019 p+ 100 0,79 
Base graduelle InGaAs 3.1019 p+ 50 0,75 à 0,79 

Espaceur InGaAs 1.1016 n- 20  

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

Une autre structure (82487) avec la même barrière est aussi réalisée mais avec un dopage de 

base de 1.1019 au lieu de 3.1019 cm-3. Cette modification a pour but d’observer l’effet du 

dopage vis-à-vis de l’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 barrière s’est retrouvé à ~1016 cm-3, équivalent à un matériau InP non dopé. Il 

apparaît ainsi une barrière aux trous, comme le montre la figure 2.35. 
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Fig. 2.35 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82487 avec barrière en InP de 20 nm 

nid à cause du problème de Mg ; bases dopées en C à 1.1019 cm-3 

Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019 p+ 50  
Barrière de diffusion InP 3.1018 (1.1016) p+ 20  

Base homogène In0,44Ga0,56As 1.1019 p+ 100 0,79 
Base graduelle InGaAs 1.1019 p+ 50 0,75 à 0,79 

Espaceur InGaAs 1.1016 n- 20  

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

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

dopage de la base de 3.1019 cm-3, comme pour le TBdH (Tab. 2.13). Cette structure servira 

donc à comparer avec la structure de référence (82387). Pour limiter le problème de la source 

Mg, nous avons réduit l’épaisseur de la barrière à 10 nm afin de faciliter un bon passage des 

trous vers le contact de base (Fig. 2.36). 
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Fig. 2.36 : Diagramme de bandes de la structure UTC 82523 avec barrière en InP de 10 nm 

nid à cause du problème de Mg, , bases dopées à 3.1019 cm-3, espaceur de 50 nm 
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Couche Matériau Dopage (cm-3) Type de 
dopage 

Epaisseur (nm) Eg (eV) 

Contact base InGaAs 3.1019 p+ 50  
Barrière de diffusion InP 3.1018 (1.1016) p+ 10  

Base homogène In0,44Ga0,56As 3.1019 p+ 100 0,79 
Base graduelle InGaAs 3.1019 p+ 50 0,75 à 0,79 

Espaceur InGaAs 1.1016 n- 50  

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

2.4.2.5 Avantages – Inconvénients 

Le tableau ci-dessous résume les impacts de chaque type de matériau utilisé pour la barrière 

de diffusion. 

Barrière Plaque Avantages Inconvénients 

Sans 
barrière 82387 - Pas de contrainte supplémentaire 

- Pas de reprise d’épitaxie 

- Les électrons s’échappent vers le 
contact base 
- Vitesse pénalisée 

InGaAsP 
Non 

réalisée 
- Accord de maille avec InP 
- Rôle barrière + etch-stop à la fois 

- Faible dopage p 
- Hauteur de la barrière 
insuffisante 
- Présence de la barrière pour les 
trous dans la bande de valence 

82348 
InGaAs 

82403 

- Fort dopage p possible 
- Barrière très haute 

- Structure contrainte 
- Nécessite un etch stop en InP 
- Compromis entre l’épaisseur de 
l’etch-stop et le blocage des trous 

82448 

82487 InP 

82523 

- Accord de maille avec InP 
- Rôle barrière + etch-stop à la fois 
- Barrière très haute car gap élevé 

- Fort dopage p difficile, du moins  
en carbone 
- Eventuel blocage des trous si 
dopage insuffisant 

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

de la barrière de diffusion 

Dans la perspective de l’intégration monolithique de l’UTC avec le TBdH, la réalisation de 

toutes les structures nécessite une reprise d’épitaxie par rapport à la structure TBdH. Les 

barrières en InGaAsP ou en InP limitent les problèmes créés par la contrainte due à la base 

homogène. Or, ces deux matériaux présentent une barrière dans la bande de valence, ce qui 

bloque le passage des trous vers le contact base et pénalise les performances de la photodiode. 

Le fort dopage de la barrière paraît être une bonne solution pour diminuer cet effet du 

blocage, si ce n’est que ce dopage est limité à ~1018 cm-3. Cette valeur semble suffisante avec 

InP, qui a un gap élevé, si la barrière 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 à 1019 cm-3 afin d’assurer à la fois dEe élevé et dEt faible. 

Le matériau InGaAs s’avère être plus accessible au fort dopage. En revanche, l’ajout d’une 

contrainte supplémentaire à la structure est inévitable si l’on veut obtenir un gap élevé pour 

un blocage efficace des électrons dans la bande de conduction (Ec). InGaAs ne présente pas 

de barrière dans la bande de valence, mais c’est le cas pour son etch-stop en InP. Celui-ci doit 

donc être le plus mince possible, tout en restant suffisant pour l’arrêt 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 particulièrement à la barrière de diffusion, à la base homogène et à la base 

graduelle, ainsi qu’à l’épaisseur de l’espaceur. 

Barrière de diffusion Base H + Base G Espaceur 

Plaque 
Matériau Eg (Ev) Dopage 

(cm-3) 
Epaisseur  

(nm) 
Dopage 
(cm-3) 

Epaisseur 
(nm) 

Epaisseur 
(nm) 

NTT InGaAsP 0,85 2.1019 20 1.1018 220+0 8 

82348 In0,17Ga0,83As 1,17 3.1019 20 3.1019 100+50 20 

82403 In0,30Ga0,70As  1 3.1019 10 3.1019 100+50 20 

82448 InP 1,35 3.1018 20 3.1019 100+50 20 

82487 InP 1,35 ~1.1016 20 1.1019 100+50 20 

82523 InP 1,35 ~1.1016 10 3.1019 100+50 50 

82387 - - - - 3.1019 0+50 50 

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

Les différences au niveau de la barrière (matériau, dopage et épaisseur) ont pour but 

d’apprécier l’efficacité du blocage des électrons et du passage des trous. Les bases de dopage 

et d’épaisseur distincts servent à voir l’impact sur la sensibilité. L’épaisseur de l’espaceur 

jouera à la fois sur la sensibilité et la bande passante. 

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

de l’absorption de la lumière. Cette analyse est également résumée dans le tableau 2.16. 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

65 

Comportements physiques Performances 

Plaque 
?Ec (eV) Blocage des 

électrons 
Passage 
des trous 

Absorption 
de la lumière 
dans la base 

Sensibilité Bande 
passante 

NTT 0,15 ++ ++++ ++++ ++++ ++++ 

82348 0,37 ++++ +++ + + ++++ 

82403 0,19 ++ +++ ++ ++ +++ 

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 

Ø Blocage des électrons et passage facile des trous : Bande passante 

Les structures avec ∆Ec élevé permettent évidemment un bon blocage des électrons, 

notamment les structures 82348 et 82448 qui ont un gap de plus de 1 eV. Les structures avec 

la barrière en InGaAs telles que 82348 et 82403 facilitent le passage des trous grâce à 

l’absence de la barrière dans la bande de valence (en considérant que l’etch-stop ne pose pas 

de problème). Les structures 82487 et 82523, pour lesquelles la barrière en InP n’est pas assez 

dopée à cause de l’épuisement de Mg, comportent donc une barrière 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 dernière ne possède pas de barrière en bande de conduction pour empêcher 

les électrons de s’échapper vers la contact base. 

Avec, à la fois, un blocage efficace des électrons et un passage facile des trous, les structures 

82348 et 82448 devraient offrir de bonnes performances en fréquence. 

Ø Absorption de la lumière : Sensibilité 

L’absorption de la lumière dépend essentiellement des caractéristiques des couches de base. 

Pour les structures UTC_TBdH de même 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 

(1.1019 cm-3) (§ 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 jusqu’à la base graduelle, avec une 

extension d’une base homogène mais désaccordée pour la plaque 82523, qui devrait en 

principe augmenter la sensibilité. Cependant, si l’ajout de contrainte de cette couche à la 

structure totale s’avère être très important, la sensibilité sera pénalisée et nous n’observerons 

pas une amélioration en sensibilité. 

Nous allons confirmer ou infirmer ces hypothèses en observant les résultats expérimentaux 

sur ces différentes plaques. 

2.5 Mesures et résultats 

Les caractérisations des plaques sont divisées en deux parties : caractérisation électrique 

(statique) et caractérisation opto-électrique (statique et dynamique). La première partie 

s’effectue sur des motifs de type rectangulaire et de grande surface. La seconde partie 

concerne les mesures sur les mêmes plaques avec des motifs de photodiode, présentant 

différentes tailles de la fenêtre optique. 

2.5.1 Motifs des photodiodes 

2.5.1.1 Motifs test 

Les plaques UTC_TBdH sont donc d’abord testées avec un jeu de masques utilisé pour 

réaliser les TBdH en structure « JUMBO ». Ces motifs, que nous allons appeler « motifs 

tests », servent à l’origine à mesurer les capacités de jonctions du transistor. Ils comportent 

trois contacts : base, collecteur et un troisième contact, appelé contact intermédiaire (Fig. 

2.37). Celui-ci permet d’accéder à la base homogène afin de caractériser la jonction base-

collecteur sans que l’effet de la barrière de diffusion intervienne. 
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Sous-Collecteurs 1 et 2 : 
InGaAs 200 nm + InP 300 nm

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

Collecteur : InP 150 nm

Quaternaire 1 : InGaAsP 20 nm

Espaceur : InGaAs 20 nm

Base G : In0,53→0,44Ga0,47→0.56As  50 nm

Base H : In0,44Ga0,56As 100 nm

Barrière 20 nm

Contact  50 nm

Quaternaire 2 : InGaAsP 20 nm

Etch stop 2 nm

Vbc

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

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

Collecteur : InP 150 nm

Quaternaire 1 : InGaAsP 20 nm

Espaceur : InGaAs 20 nm

Base G : In0,53→0,44Ga0,47→0.56As  50 nm

Base H : In0,44Ga0,56As 100 nm

Barrière 20 nm

Contact  50 nm

Quaternaire 2 : InGaAsP 20 nm

Etch stop 2 nm

Vbc
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a) coupe transversale b) vue par dessus 

Fig. 2.37 : Motif test avec le contact intermédiaire 

Le motif test permet d’obtenir les caractéristiques électriques telles que les courbes I(V) de la 

jonction base-collecteur (avec ou sans barrière), les courants de fuite et la tension de claquage. 

Par ailleurs, certains d’entre eux n’ont pas de contact intermédiaire, ce qui laisse place à une 

grande fenêtre 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 µm²), ce type de motif ne permet pas de mesurer la bande passante de la photodiode 

à cause du produit RC très élevé (Eq. 2.19). 

Grâce à la simplicité et à la rapidité dans la réalisation technologique, le motif test est utilisé  

afin de dépister les premières caractéristiques des plaques avant de passer au motif de 

photodiode plus complexe à réaliser. Les photodiodes réalisés avec ce motif seront appelées 

« utctest ». 

2.5.1.2 Motifs photodiode 

En plus des caractéristiques I(V) et de sensibilité, ces motifs d’une photodiode classique 

octogonale permettent également d’obtenir la bande passante. En effet, la surface de la 

jonction base-collecteur (Sbc), définie par le diamètre extérieur, est beaucoup plus faible que 

celle des motifs test, suivant en fait la taille de la fenêtre optique (Sfo) définie par le diamètre 

intérieur de l’anneau « contact base » (Fig. 2.38). 
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Sous-Collecteurs 1 et 2 : 
InGaAs 200 nm + InP 300 nm

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

Collecteur : InP 150 nm

Quaternaire 1 : InGaAsP 20 nm

Espaceur : InGaAs 20 nm

Base G : In0,53→0,44Ga0,47→0.56As  50 nm

Base H : In0,44Ga0,56As 100 nm

Barrière de Diffusion 20 nm

Contact 
50 nm

Contact 
50 nm

Quaternaire 2 : InGaAsP 20 nm

Etch stop : InP 2 nm

Vbc

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

Sous-Collecteur 3 : InP 200 nm

Collecteur : InP 150 nm

Quaternaire 1 : InGaAsP 20 nm

Espaceur : InGaAs 20 nm

Base G : In0,53→0,44Ga0,47→0.56As  50 nm

Base H : In0,44Ga0,56As 100 nm

Barrière de Diffusion 20 nm

Contact 
50 nm

Contact 
50 nm

Quaternaire 2 : InGaAsP 20 nm

Etch stop : InP 2 nm

Vbc

  

a) coupe transversale b) vue par dessus 

Fig. 2.38 : Motif photodiode 

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

masques se trouvent des photodiodes de plusieurs diamètres : 80, 40, 30 et 20 µm. Malgré 

cette variété, la plus petite des photodiodes (20 µm de diamètre) reste grande (Cbc ~ 175 fF) 

par rapport à celle de NTT par exemple (5 µm de diamètre, 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 (§ 2.2.2.1). 

nom Diamètre (µm) Sbc (µm²) Cbc (fF) Sfo (µm²) 

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 : Paramètres géométriques et capacités Cbc des différents motifs photodiodes 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

69 

Le tableau 2.17 indique les caractéristiques géométriques ainsi que le s 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 à cause de 

l’équivalence en surface optique. Ces deux types de motif sont légèrement différents car ils ne 

proviennent pas d’un même jeu de masques. Mais ceci n’affecte en rien nos résultats car le 

principal souci est la taille du dispositif. 

2.5.2 Caractérisation électrique (sur le motif test) 

En polarisant la 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. 

  

a) en direct b) en inverse 

Fig. 2.39 : Caractéristiques I(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 barrière. En effet, le courant collecté est plus 

faible dans le cas où il existe une barrière de diffusion que le cas contraire, à la même tension 

Vbc. 

En revanche, les caractéristiques en polarisation inverse sont quasi identiques dans les deux 

cas (Fig. 2.39b). Nous pouvons également déduire la densité du courant de fuite (ou courant 

d’obscurité), Jfuite ~ 10-10 A/µm² à Vbc = -3 V. 

De plus, nous avons mesuré la tension de claquage (BVcbo) de la jonction base-collecteur. On 

trouve BVcbo = 6,5 V, qui est la valeur nominale pour un collecteur de 150 nm (Fig. 2.40). 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

70 

0,0E+00
1,0E-02
2,0E-02
3,0E-02
4,0E-02
5,0E-02
6,0E-02
7,0E-02
8,0E-02
9,0E-02
1,0E-01
1,1E-01

0 1 2 3 4 5 6 7

Vbc (V)

I 
(A

)

 

Fig. 2.40 : Claquage 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 paramètres 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 première partie des mesures sous illumination concerne les mesures statiques, c’est-à-dire 

avec une lumière incidente continue. 

2.5.3.1 Banc de mesure de la sensibilité 

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 optique monomode et lentillée de Cascade Microtech, un multimètre OLM30 

et un module de polarisation HP4142B piloté par un ordinateur. 
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Fig. 2.41 : Banc de mesure de la sensibilité statique 

Le laser continu émet une lumière à la longueur d’onde de 1,55 µm avec une puissance de 0 

dBm. Cette lumière 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 l’amplificateur permettant un bon 

fonctionnement. La variation de la puissance optique se fait à travers l’atténuateur qui atténue 

de façon très linéaire la lumière précédemment amplifiée. Le faisceau optique à la puissance 

réglable est finalement envoyé par une fibre optique sur la photodiode. Celle-ci est polarisée 

électriquement à l’aide d’un module d’alimentation commandé par ordinateur. Le courant 

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

Afin d’obtenir des mesures correctes, il est nécessaire d’étalonner l’atténuateur avant de 

commencer les mesures. Il s’agit de mesurer la puissance de sortie du laser sortant de 

l’atténuateur par un multimètre. En fonction du réglage de l’atténuateur, nous pouvons 

retrouver la puissance correspondant, lue sur OLM30. 

2.5.3.2 Résultats de mesures 

Ø Sensibilité 

Les résultats des mesures de sensibilité sont présentés sous forme d’une variation du 

photocourant électrique mesuré, appelé Iph, en fonction de la puissance optique envoyée, 

Popt. La sensibilité 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 même plaque, la sensibilité reste à peu près constante quelle que soit 

la taille de la fenêtre optique (ou le diamètre de la photodiode). Ceci est normal car la fibre 
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optique présente en son point focal une tâche de 5 µm de diamètre, qui est beaucoup plus petit 

que celui de la fenêtre optique (> 20 µm). La lumière envoyée, à travers la lentille, est donc 

intégralement détectée par la photodiode. Pour utc80, la sensibilité est légèrement supérieure 

aux autres. La surface particulièrement grande est probablement la cause, car elle capte mieux 

la lumière ambiante. Il peut aussi exister un effet lié au guidage imparfait dans la fibre 

(lumière parasite dans la gaine). 
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Fig. 2.42 : Sensibilité des différentes  plaques UTC pour différents diamètres 

Examinons maintenant la sensibilité des différentes plaques, pour une même surface de 

fenêtre optique. La figure 2.43 montre ces résultats. Cette fois nous constatons que les plaques 

82387 et 82487 donnent les sensibilités les plus élevées, alors que celles des autres plaques 

restent voisines, avec toutefois une sensibilité légèrement plus faible pour la plaque 82403. 
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Fig. 2.43 : Sensibilité des différentes  plaques UTC pour une photodiode de 30 µm de 

diamètre 
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Les valeurs de sensibilité mesurées pour chaque élément de chaque plaque sont présentées 

dans le tableau 2.18. Il faut noter que nos plaques ne disposent pas de couche antireflet, la 

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

Sensibilité (A/W) 
Plaque 

utctest utc80 utc30 ou pd10 utc20 ou pd7 
Remarques 

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 3.1018 

82487 - 0,050 0,045 0,044 Dopage base 1.1019 cm-3 

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 diamètres 

D’après ces valeurs, on voit que pour les éléments de très grande surface (utctest ou utc80), la 

sensibilité est plus élevée que pour les petites surfaces, pour les raisons évoquées auparavant. 

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

Afin de comparer le résultat entre les plaques, nous allons examiner la sensibilité d’un même 

élément, par exemple la colonne utc30 (pour UTC_TBdH) ou pd10 (pour la plaque de 

référence 82387). Nous pouvons dire que les plaques 82523, 82448 et 82403 ont une 

sensibilité à peu près équivalente S ~ 0,03 A/W. La différence vient des conditions et de la 

précision des mesures. Leur point commun est l’épaisseur (150 nm, BH+BG) et le dopage des 

bases (3.1019 cm-3). Les barrières de types différents ne semblent pas avoir d’influence sur la 

sensibilité. 

La plaque 82487 donne la sensibilité la plus élevée parmi toutes les plaques réalisées. La 

seule caractéristique distincte est un dopage de bases moins fort (1.1019 cm-3). Ce résultat 

confirme le rôle du dopage à l’égard de l’efficacité d’absorption discutée au paragraphe § 

2.3.2.1. 

Cependant, le résultat de la plaque 82387 est assez significatif par rapport à la 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), alors qu’elle comporte les mêmes couches du TBdH avec en plus une base 



Chapitre 2. Photodétecteur UTC_TBdH 

74 

homogène de 100 nm (cf. Tab. 2.15). Précédemment, au paragraphe § 2.4.1, nous avons 

conclu d’après les analyses par rayon X et photoluminescence, que l’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 l’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 l’évolution du gain en courant du transistor en fonction de la variation en 

Indium ∆In, d’une extrémité à l’autre de la base graduelle. Ce gain augmente progressivement 

avec ∆In et atteint un maximum (~50) pour ∆In = 0,1. Puis, on observe une dégradation 

rapide et pour ∆In  = 0,2, le gain vaut 10. Ces résultats ont été interprétés de la façon suivante 

: la variation en In génère un champ électrique d’entraînement dans la base, qui augmente au 

fur et à mesure que ∆In augmente. Ce champ est à l’origine de l’augmentation du gain en 

courant du transistor jusqu’à ∆In = 0,1. Or, le fait que ce gain diminue progressivement à 

partir d’une variation en In supérieure à 0,1, indique que lorsque la contrainte devient trop 

importante (∆In > 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 ont une 

base graduelle avec ∆In = ~ 0,1 et 50 nm d’épaisseur, ce qui correspond au gain maximum en 

courant déterminé expérimentalement. 

 

Fig. 2.44 : Gain électrique 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 l’épaisseur maximum 

de la base homogène, qu’il est permis d’ajouter à la base graduelle sans produire une 

dégradation trop importante de la durée de vie des électrons. Si l’on considère 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 à un gain en courant de 10), on peut 

déterminer quelle épaisseur de base homogène contrainte il est permis d’ajouter à une base 

graduelle de variation 0,1 pour que la contrainte totale de BG+BH reste égal à X = Y + Z. 

Suivant la représentation en Fig. 2.45b, on estime que cette épaisseur critique devrait être de 

l’ordre de 30 nm. Bien que la courbe montrée en Fig. 2.44 correspond à une base graduelle de 

55-58 nm (au lieu de 50 nm) et au dopage > 4.1019 cm-3 (au lieu de 3.1019 cm-3), elle nous 

indique clairement que l’épaisseur critique avant forte dégradation de la durée de vie des 

électrons est inférieure à l’épaisseur critique avant relaxation déduite en § 2.4.1. Ceci peut 

expliquer la faible sensibilité (faible photocourant collecté) mesurée sur la plaque 82523. 
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a) BG 60 nm x 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 ∆In = 0,2 et de la base 

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

On peut en déduire que l’épaisseur maximale tolérable pour la couche d’absorption à 

contrainte constante est Wy = 30 nm. 

Ø Saturation 

Pour cette caractérisation, il est nécessaire d’envoyer une lumière à forte puissance optique. 

Or, l’amplificateur optique dont nous avons disposé ne nous permet pas d’obtenir une 

puissance au delà 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 

l’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 accès à cette donnée, le 

résultat obtenu avec l’UTC_TBdH a démontré la possibilité d’utiliser ce type de photodiode à 

forte puissence optique, du moins jusqu’à 18 mW en l’absence de saturation. 

2.5.4 Caractérisation opto-électrique – Mesures dynamiques 

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

amplitude dans la gamme de fréquence de 130 MHz à 20 GHz. 

2.5.4.1 Banc de mesure de la photoréponse et de la bande passante 

Le banc de caractérisation en dynamique ressemble à celui utilisé en statique. La différence se 

situe au niveau de laser et de l’acquisition des données. En effet, le faisceau laser passe par un 

analyseur de réseaux optique/électrique HP8703A, qui dispose à la fois d’un modulateur de 

type Mach-Zehnder et d’un analyseur du signal (Fig. 2.46). 

Analyseur de 
réseau HP8703A

Multimètre 
OLM30

Module d’alimentation

Traitement des données 
(courant, tension) par 

ordinateur

ouSource laser 
externe 1,55 µm

Calibration Acquisition

Analyseur de 
réseau HP8703A

Multimètre 
OLM30

Module d’alimentation

Traitement des données 
(courant, tension) par 

ordinateur

ouSource laser 
externe 1,55 µm

Calibration Acquisition

 

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

Le laser à 1,55 µm de longueur d’onde est focalisé, après modulation de son intensité, sur la 

fenêtre optique de la photodiode grâce à la fibre optique. L’analyseur de réseaux affiche le 

résultat en terme de sensibilité en fonction de la fréquence. Ces données sont transmises à un 

ordinateur équipé d’un programme d’acquisition de données (Labview). Ce programme 

permet également d’effectuer une calibration de l’appareil HP8703A. Le multimètre OLM30 

sert à mesurer la puissance optique (continue) de sortie de l’appareil. 
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2.5.4.2 Résultats de mesures 

La photoréponse des différents éléments de la plaque 82523 est présentée sur la figure 2.47a. 

Il est évident que l’élément de plus grande surface base-collecteur donne une bande passante 

plus faible que l’élément de plus petite surface. Ceci résulte de la capacité Cbc qui est 

proportionnelle à la surface Sbc. 
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a) Photoréponse b) Cbc mesurée 

Fig. 2.47 : Photoréponse de la photodiode UTC 82523 à différents diamètres et capacités Cbc 

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 complètement déplété, la capacité atteint sa 

valeur minimale et devient constante quelque soit la tension appliquée (Fig. 2.47b). 

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

indiquées dans le tableau 2.19 : 

nom BP mesurée (GHz) Cbc mesurée (fF) Cbc calculée (fF) 

utc80 1,5 2998 2815 

utc40 6 704 703 

utc30 11 363 396 

utc20 ≥ 20 175 175 

Tab. 2.19 : Bande passante et capacité Cbc de la photodiode UTC 82523 à 

différents diamètres 
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D’après ce tableau, on voit bien que la bande passante augmente lorsque la capacité diminue 

(avec la surface). Remarquons également que les valeurs mesurées et calculées de Cbc sont 

très proches, ce qui revient à dire que l’épaisseur du collecteur obtenue lors de la réalisation 

technologique est très proche de la valeur nominale visée. Par ailleurs, il faut noter que nous 

n’avons pas pu mesurer la bande passante exacte de l’élément utc20 car celle-ci dépasse 20 

GHz qui est la limite de l’appareil HP8703A. 

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

même surface, utc40 par exemple (Fig. 2.48). 
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Fig. 2.48 : Photoréponse des  photodiodes UTC de différentes plaques pour un diamètre de 

40 µm 

Nous avons constaté une légère différence de bande passante entre les plaques. Les valeurs 

mesurées seront données dans le prochain paragraphe. Comme nous l’avons mentionné 

auparavant, les motifs dont nous disposons ont une surface Sbc très grande si bien que le 

temps de charge domine largement le temps de transit des électrons. De ce fait, nous ne 

pouvons pas observer a priori l’effet de la barrière de diffusion sur la performance en 

fréquence de la photodiode. Par conséquent, la bande passante ne dépend que du produit RC 

de la photodiode. Toutefois, et puisque le diamètre de la photodiode est le même pour tous les 

éléments mesurés, donc la même Cbc, la différence constatée vient sans doute de la résistance 

série de la photodiode (Eq. 2.19), qui dépend en partie de la barrière que voient les trous en 

bandes de valence (Tab. 2.15). 

La figure 2.49 montre, à titre comparatif, la sensibilité mesurée en fonction de la fréquence 

pour la plaque 82523 et celle de référence 82387. La sensibilité de celle-ci est supérieure à la 
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plaque 82523, ce qui confirme le résultat de la sensibilité mesurée précédemment. Quant à la 

bande passante, elle reste à peu près identique pour une même surface de photodiode. 
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a) pd10 et utc30 b) pd7 et utc30 

Fig. 2.49 : Photoréponse des photodiodes 82387 et UTC 82523 à différents diamètres 

2.5.5 Synthèse des résultats 

2.5.5.1 Bilan des performances 

Sensibilité (A/W) Bande passante (GHz) 

Plaque 
utctest utc80 utc30 ou 

pd10 
utc20 ou 

pd7 utc40 utc30 ou 
pd10 

utc20 ou 
pd7 

82348 0,09 - - - - - - 

82403 0,11 0,08 0,07 0,07 6 11 ≥ 20 

82448 - 0,09 0,09 0,08 8 14 ≥ 20 

82487 - 0,14 0,13 0,13 4 8 ≥ 20 

82523 - 0,09 0,08 0,08 6 11 ≥ 20 

82387 - - 0,12 0,11 - 11 ≥ 20 

Tab. 2.20 : Bilan des performances extrapolées des différentes plaques UTC_TBDH 

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

UTC_TBdH. La sensibilité est cette fois-ci corrigée compte tenu des pertes de couplage de 

30%. De plus, elle est multipliée par deux afin d’être 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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de celle-ci. Il en résulte un aller-retour de la lumière, équivalent à deux fois plus d’absorption 

(en supposant une réflexion parfaite sur la métallisation). 

Ø Sensibilité 

D’après l’analyse des résultats de sensibilité du paragraphe précédent, nous pouvons conclure 

que la structure (82487) avec un dopage de base de 1.1019 cm-3 donne une meilleure 

sensibilité. Ceci grâce à la mobilité et à la durée de vie des électrons qui sont plus élevées. 

Par ailleurs, l’extension de la base homogène, en désaccord de maille, fortement dopée et 

d’une grande épaisseur, nuit à la sensibilité à cause de la contrainte créée par cette couche. 

Cette contrainte diminue la durée de vie des électrons, et donc le courant collecté. Ce 

phénomène est également constaté dans un TBdH dont le gain du courant est fortement 

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

Afin d’améliorer la sensibilité de UTC_TBdH tout en gardant la compatibilité avec la 

structure TBdH, nous proposons les solutions suivantes : 

- Diminuer le dopage de la base homogène à 5.1018 cm-3 par exemple. Ceci génère une 

« marche » entre cette base et la base graduelle de ∆Ec = 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 à réaliser entre sensibilité et bande passante. 

- Une reprise d’épitaxie au niveau de l’espaceur. Bien que cette solution puisse 

perturber l’interface où il existe un fort champ électrique, elle permet de choisir les 

caractéristiques de la couche d’absorption de façon indépendante de la structure 

TBdH. Par exemple, nous pouvons réaliser une base homogène accordée d’une 

épaisseur supérieure à 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 

que dans TBdH. De plus, l’épaisseur de la couche d’espaceur peut être diminuée afin 

de conserver le bénéfice de la vitesse des électrons. 

Cependant, cette solution reste plus délicate à maîtriser du fait de la qualité requise à 

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

en utilisation à forte puissance de la photodiode UTC_TBdH. 

Ø Bande passante 

Les bandes passantes mesurées sont résultats du temps de charge dû à la capacité base-

collecteur à cause des motifs de grande surface. Par conséquent, ces motifs ne sont pas 

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

De plus, pour notre application de 40 ou 43 Gbit/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 diamètre maximum de la photodiode 

pour obtenir la bande passante de ≥ 40 GHz. Ainsi, nous avons tracé le temps de transit total 

(τf + τcc) à partir de la bande passante mesurée du tableau 2.19 (Eq. 2.18) en fonction de la 

capacité base-collecteur (Fig. 2.50). 

 

Fig. 2.50 : Estimation du temps de transit pour les photodiodes UTC_TBdH de petite surface 

base-collecteur 

Après l’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 diamètre nécessaire du dispositif. Ce résultat est également reporté dans le tableau 2.21. 
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BP (GHz) τtotal (ps) Cbc (fF) Sbc (µm²) Diamètre (µm) 

~20 ~8 175 (mesurée) 331 20 

~40 ~4 ~40 ~80 10 

~80 ~2 ~10 ~20 5 

~100 ~1,5 (= τf) 0 0 0 

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

nécessaire 

De plus, nous avons estimé le temps de transit de la structure (τf) de ~1,5 ps en l’absence du 

temps de charge (τcc = 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 première 

approximation car ce temps de transit τf a été déduit en considérant que l’absorption optique a 

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

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

ne doit, a priori, pas gêner le déplacement pour les trous et doit être assez efficace pour le 

blocage des électrons. 

2.5.5.2 Comparaison avec la photodiode UTC_NTT 

Nous avons présenté quelques résultats de l’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 l’espaceur), la sensibilité S (NTT) = 0,16 A/W. Si l’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 

1.1019 et 3.1019 cm-3 respectivement. Il faut insister sur le fait  que le dopage de la base de la 

structure UTC_NTT est de 1.1018 cm-3, d’où une sensibilité naturellement plus élevée. En 

conséquence, nous pouvons facilement obtenir une telle sensibilité, voire plus, avec la 

structure UTC_TBdH en ajustant mieux le dopage ou l’épaisseur de la base. 

En ce qui concerne la bande passante de l’UTC_NTT, une fréquence supérieure à 300 GHz 

peut être obtenue en diminuant l’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 même surface base-collecteur (5 µm de diamètre) (Tab. 2.21). Le 
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résultat montre une fréquence de coupure de 80 GHz par rapport à 152 GHz mesurée dans le 

cas de NTT. Cette différence vient de la mobilité plus faible due au fort dopage de la base de 

l’UTC_TBdH (Tab. 2.8). 

Il est possible d’augmenter la bande passante de la photodiode UTC. Pour cela, il faut réduire 

l’épaisseur et la surface de la zone d’absorption. Or, cette réduction d’épaisseur diminue la 

sensibilité de la photodiode. Afin de conserver à la fois la rapidité en photoréponse et la 

sensibilité élevée, il existe plusieurs méthodes telles que l’éclairage latérale des structures 

UTC via un guide d’onde [Ohn_00] [Mur_98] [Ach_04] ou encore l’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 être une solution 

alternative très prometteuse. En effet, avec un effet de gain en injectant un courant de base, le 

courant collecté sera amplifié permettant ainsi d’obtenir une puissance électrique de sortie 

plus élevée avec une même puissance optique envoyée. Cette solution fait l’objet d’une étude 

plus poussée et est en cours d’expérimentation dans notre laboratoire. 

2.6 Conclusions du chapitre  

L’objectif de ce travail a été d’étudier d’une manière 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 à base 

de TBdH. 

Nous avons d’abord analysé les propriétés principales de la photodiode UTC, notamment le 

transport dû uniquement aux électrons et ses conséquences sur le temps de transit, très faible, 

et sur le courant de saturation, très élevée, que l’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 l’impact des différentes couches de 

base et de barrière 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 à ce problème, diverses solutions ont été proposées. Il s’agit soit d’améliorer la 

structure elle-même 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 à 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 ≥ 40 Gbit/s, tout en restant compatible avec 

la technologie TBdH. 

Dans tous les cas de figure, nous avons analysé et réalisé des structures UTC_TBdH pour une 

illumination verticale au plan de couches, condition nécessaire pour aboutir à une intégration 

monolithique avec le transistor. Cette approche est prometteuse pour l’application visée, bien 

que dans le cadre de ce travail, nous ayons seulement fait les premiers pas pour atteindre cet 

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

La seconde partie de la thèse est consacrée à l’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 à partir de la génération puis la méthode 

d’extraction. La technique de filtrage par la boucle à verrouillage de phase, connue sous le 

nom « PLL » sera introduite. Les caractéristiques dynamiques de chaque élément ainsi que 

l’ensemble de la boucle seront présentées. Les performances en terme de processus de 

verrouillage et de bruit seront analysées. Cette analyse permettra de comprendre l’importance 

du choix des éléments constituant la PLL. Ensuite, nous donnons quelques exemples des 

différents éléments réalisés pour ce type d’application, notamment à haut débit. Nous 

présentons l’état de l’art en fin de chapitre dans le but de mettre en évidence les types 

d’éléments utilisés et de présenter les performances actuelles. 
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3.1 Principe de la récupération d’horloge et des données 

Ce principe est présenté sous forme du schéma bloc sur la figure 3.1. Après 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 fréquence d’horloge du signal qui sera ensuite extraite par un filtrage 

passe-bande. Ce filtre doit être suffisamment sélectif pour éliminer les bruits ainsi que les 

harmoniques. Avant que le signal d’horloge filtré soit utilisé 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. 

Génération 
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Extraction 
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de phase

Circuit de 
décision

Récupération d’horloge

Donnée 
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Récupération d’horloge

Donnée 
d’entrée 

NRZ

Donnée 
de sortie
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d’horloge 

H

 

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

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

différentes méthodes proposées pour leur réalisation. 

3.1.1 Codage numérique des données 

Dans les systèmes de transmission par fibre optique, les données numériques sont en général 

transmises en code NRZ ou Non-Retour à Zéro. Ce codage correspond à deux 

niveaux d’impulsions électriques : haut et bas, représentés, respectivement, par 1 et 0 (Fig. 

3.2). Chaque niveau est codé sur une période Tb, appelée temps bit. L’inverse de cette 

quantité est connu sous le nom de débit D = 1/Tb, exprimé en bit/s. 
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Fig. 3.2 : Représentation de données numériques codées en NRZ et RZ 

Contrairement au code RZ ou Retour à Zéro, le format NRZ n’a pas de passage au niveau 0 

entre deux bits identiques consécutifs. De ce fait, pour un même débit, les données 

numériques codées en RZ ont un nombre plus élevé de transitions que celles codées en NRZ. 

La fréquence du signal RZ (1/Tb) est donc double de celle du signal NRZ (1/2Tb). Au point 

de vue spectral, le code NRZ correspond donc à une bande passante plus étroite, ce qui 

facilite le traitement électrique du signal. Par conséquent, 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 n’apparaît 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 : 

 ( )2/.
)2/.sin(.)(

2

Tb
TbTbP

ω
ωω =  Eq. 3.1 

-2π /Tb-4π /Tb 4π /Tb2π /Tb ω

P(ω)

-2π /Tb-4π /Tb 4π /Tb2π /Tb ω

P(ω)

 

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

Cette figure montre que le spectre de raies se réduit à une raie à la fréquence nulle, 

représentative de la puissance moyenne du signal et qu’il y a absence de raies à des 

fréquences multiples de Fb = 1/Tb. En particulier, cette fréquence représente la fréquence de 

transition des données ou la fréquence d’horloge H. Ainsi, 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 signal doit subir une « opération non- linéaire » permettant d’obtenir la 

fréquence 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 

numériques. Il s’agit en réalité de doubler la fréquence du signal NRZ afin de retrouver sa 

fréquence d’horloge (1/Tb). Deux méthodes sont généralement employées : 

3.1.2.1 Porte logique 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-même, alors que l’autre 

est la même séquence retardée d’un demi temps bit (Tb/2). A la sortie de la porte XOR, on 

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

XOR
Donnée 
d’entrée 

NRZ

Détection 
des 

transitions
Retard 
de Tb/2

XOR
Donnée 
d’entrée 

NRZ

Détection 
des 

transitions
Retard 
de Tb/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 à chaque 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 grâce à un redresseur. Le spectre résultant 

fait ainsi apparaître une composante discrète à la fréquence d’horloge. 
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NRZ

Détection 
des 

transitions

d 
dt

Donnée 
d’entrée 
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Détection 
des 

transitions
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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 à l’aide de la fonction du filtrage passe-bande. Ce filtrage 

exige une très grande sélectivité avec un coefficient de qualité Q élevé (> 1000) [Veh_00] 

[McC_92]. En effet, l’utilisation en tant que signal d’horloge nécessite une haute qualité 

spectrale. Il existe deux méthodes d’extraction de la fréquence d’horloge. 

3.1.3.1 Filtre passif à bande étroite 

Ce type de filtre concerne particulièrement des résonateurs diélectriques ou résonateurs à 

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 l’extraction du signal d’horloge difficile [Veh_00]. De plus, la fabrication 

est coûteuse 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 à verrouillage de phase ou Phase-Locked Loop (PLL) 

Cette approche est très efficace donc très répandue dans la réalisation des circuits de 

récupération d’horloge. Ce système permet, à la fois, d’extraire la fréquence et de 

synchroniser la phase grâce à une boucle d’asservissement. En effet, un oscillateur local à 

fréquence variable génère un signal d’horloge dont la phase sera « verrouillée » avec celle des 

données d’entrée [Abr_02]. 

Une boucle à verrouillage de phase (Fig. 3.6), que l’on va appeler désormais PLL, est 

constituée 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 signal d’entrée de référence. La différence de phase de ces deux signaux sera 

convertie à 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 

jusqu’à ce que la différence de phase devienne nulle. A cet instant, on obtient, à la sortie du 

VCO, le signal d’horloge synchronisé en fréquence et en phase avec le signal d’entrée. 
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Fig. 3.6 : Principe d’une PLL pour la récupération d’horloge 

Notons que dans le cas où la PLL est utilisée pour la récupération d’horloge, le pré-traitement 

du signal par un circuit non-linéaire est aussi nécessaire. Cependant, cette opération, qui 

consiste à doubler la fréquence du signal de référence, a pour effet de ramener le signal 

d’entrée et le signal du VCO à la même fréquence afin de les comparer. Elle peut donc être 

remplacée par l’insertion d’un diviseur de fréquence dans la boucle de rétroaction de la PLL, 

que l’on trouve fréquemment dans ce genre d’application [Ish_94]. 

3.2 Fonctionnement d’une PLL 

Lorsque la PLL est dans un état de verrouillage, elle peut être analysée comme un système de 

contrôle linéaire de phase entre les signaux d’entrée et de sortie. Le schéma bloc précédent 

peut alors être représenté par le système asservi présenté sur la figure 3.7. Les paramètres de 

la boucle seront expliqués par la suite. 

F(s) Kvco/sΦe Kp
+

_

∆Φ

Comparateur de phase

Φs
Vp Vcom

F(s) Kvco/sΦe KpKp
+

_

∆Φ

Comparateur de phase

Φs
Vp Vcom

 

Fig. 3.7 : Modèle linéaire d’une PLL 

A partir de ce modèle, nous allons d’abord présenter la fonction de transfert des éléments 

constituant la boucle [Raz_96]. Ensuite, le fonctionnement dynamique de l’ensemble de la 

boucle sera analysé [Bes_97] [Gar_79]. 

3.2.1 Eléments de base 

3.2.1.1 Comparateur de phase ou détecteur de phase 

Cet élément détecte la différence de phase entre les signaux appliqués à ses entrées. Dans 

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

ou signal d’erreur (Vp) contenant une valeur continue et des composantes alternatives. La 

composante continue est, de façon idéale, linéairement proportionnelle à l’erreur de phase ∆Φ 

suivant l’expression : 

 ∆Φ= .KpVp  Eq. 3.2 

 se Φ−Φ=∆Φ  Eq. 3.3 

où Kp est le gain du comparateur de phase exprimé en V/rad. Φe et Φs sont respectivement le 

déphasage des signaux d’entrée et de sortie. 

3.2.1.2 Filtre de boucle : Filtre passe bas 

Le filtre de boucle joue un rôle de lissage. En effet, il moyenne le signal de sortie du 

comparateur de phase (Vp) et le transforme en une tension continue (Vcom) qui servira à 

contrôler le VCO. En général, ce sont des filtres passe-bas, actifs ou passifs. Les paramètres 

du filtre sont les éléments déterminant les caractéristiques de l’ensemble de la boucle, telles 

que la rapidité et la stabilité. Un des plus simples à réaliser est le filtre passif passe-bas du 1er 

ordre (Fig. 3.8a) dont la fonction de transfert est définie par : 

 
s

sF
τ+
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1)(  où RC=τ : constante de temps Eq. 3.4 
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a) avec un pôle b) avec un pôle et un zéro 

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 à avance-retard de phase 

(lead- lag filter en anglais) est couramment employé (Fig. 3.8b). Il contient cette fois un pôle 

et aussi un zéro dans sa fonction de transfert : 

 
s
ssF

1
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1
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τ
τ

+
+=  où CRR ).( 211 +=τ  et CR .22 =τ  Eq. 3.5 
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Notons que l’ordre du filtre peut rarement dépasser trois à cause de la stabilité ainsi que de sa 

réalisation qui sont difficiles à obtenir. 

3.2.1.3 Oscillateur commandé en tension ou VCO 

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

pulsation (ωs) est fonction de la tension de commande (Vcom) provenant du filtre passe-bas : 

 VcomKvcoos .+= ωω  Eq. 3.6 

où ωo est la pulsation centrale qui définit la fréquence d’oscillation libre (free-running en 

anglais) du VCO et Kvco est le gain exprimé en rad/s/V. 

Pour un régime sinusoïdal, le signal de sortie du VCO est donné par : 

 )cos()( sotAty Φ+= ω   Eq. 3.7 

où le déphasage Φs du VCO est l’intégrale du second terme de l’équation 3.6 : 

 ∫
∞−

=Φ
t

s dtVcomKvco .  Eq. 3.8 

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

 
s

Kvco
sVcom

ss
=

Φ
)(

)(
 Eq. 3.9 

où s = jω. Il faut remarquer que d’après l’équation 3.8, tout ajustement de la phase Φs 

nécessite d’abord un changement de la fréquence à travers Vcom (Eq. 3.6). La figure 3.9 

illustre ce concept. 
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Fig. 3.9 : Alignement de la phase du VCO avec un signal d’entrée de référence 

Au temps t < t0, le VCO oscille à la même fréquence que le signal de référence mais avec une 

différence de phase. Pour réduire cette erreur de phase ∆Φ, la tension de commande Vcom 

s’incrémente d’une valeur ∆V à t = t0 afin d’augmenter la fréquence du VCO. L’erreur de 

phase diminue ainsi progressivement. A t = t1, lorsque ∆Φ devient nulle, Vcom reprend sa 

valeur initiale. Notons que l’avance de phase aurait pu être diminuée aussi bien en réduisant 

ou en augmentant la fréquence. 

3.2.2 Fonction de transfert de la boucle 

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

ou Eq. 3.5, et Eq. 3.9), la fonction de transfert de la boucle ouverte est donnée par : 

 
s

KvcosFKpsHo ).(.)( =  Eq. 3.10 

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

 
)(

)(
)(
)()(

sKpKvcoFs
sKpKvcoF

s
ssH

e

s

+
=

Φ
Φ=  Eq. 3.11 

avec le gain de la boucle KvcoKpK .=  Eq. 3.12 

Il faut remarquer que la fonction de transfert du filtre F(s) définit l’ordre de la PLL. En effet,  

la fonction de transfert de la boucle fermée H(s) possède un pôle provenant du VCO et un 

autre du filtre, si celui-ci est du 1er ordre. Il s’agit donc d’un système linéaire du 2ème ordre 

dont la forme générale est donnée par : 
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ωn est la pulsation naturelle définie par le gain de boucle et par la bande passante du filtre de 

boucle (à travers ωFB = 1/τ = 1/RC). ζ est le facteur d’amortissement qui conditionne la 

stabilité de la boucle. Pour un système PLL du 2ème ordre, il est préférable de fixer ce facteur 

ζ ≅ 0,707 afin d’obtenir la réponse fréquentielle optimale. 

Les équations 3.13 et 3.14, issues de la fonction de transfert du filtre avec un seul pôle (Eq. 

3.4), présente toutefois un inconvénient. En effet, afin de garder la stabilité du système, le 

facteur d’amortissement ζ est fixé à une certaine valeur. Or ζ dépend à la fois de K et de τ. Si 

l’un de ces deux paramètres varie, l’autre doit aussi varier, ce qui crée parfois un compromis 

dans le système. Une solution consiste à utiliser un filtre avec un pôle et un zéro, défini plus 

haut (Eq. 3.5). La fonction de transfert de la boucle fermée devient : 
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+= τ
τ

ζ K
K

 Eq. 3.16 

Dans ce cas, ζ dépend de K, τ1 et τ2. Par conséquent, nous pouvons choisir les valeurs de K et 

de τ1 de façon indépendante grâce à τ2 qui permet de moduler ζ. 

Il faut noter que la fréquence de coupure ou la bande passante de la boucle (ωBW), pour les 

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

 nBW ωζω ..2=  Eq. 3.17 

De ce fait, ωBW varie dans le même sens que ωn, et par conséquent que le gain de boucle K et 

la bande passante du filtre de boucle ωFB. 

Par ailleurs, la fonction de transfert de l’erreur de phase He(s) peut aussi être calculée à partir 

de la fonction de transfert de la boucle fermée H(s). 
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Si H(s) prend la forme de l’équation 3.13 par exemple, He(s) est alors exprimée par : 
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avec ωn et ζ de l’équation 3.14. Cette fonction représente un filtre passe-haut dans un 

diagramme de Bode. Si s= jω et lorsque ω >> ωn, He(s) tend vers 1. Cela signifie que l’erreur 

de phase ∆Φ est aussi grande que la phase du signal de référence. Dans ce cas, la PLL sort du 

régime verrouillé et l’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 linéaire. Ce 

raisonnement est valable lorsque la boucle est verrouillée ou encore l’erreur de phase ∆Φ est 

suffisamment faible. Au point de vue fréquentiel, l’erreur de phase peut se traduire par la 

différence de fréquence ∆ω entre le signal du VCO et le signal d’entrée. Pour éclairer cette 

situation, nous allons considérer un système où le VCO délivre initialement un signal avec la 

fréquence d’oscillation libre (ωo). Si la fréquence du signal d’entrée varie lentement de sorte 

que ∆ω est inférieure à la bande passante de la boucle (ωBW), le VCO reste à l’état initial. 

Mais, lorsque ∆ω augmente au delà de ωBW, l’erreur de phase augmente et le comparateur de 

phase produit un signal d’erreur qui, après filtrage, devient la tension de commande du VCO. 

Celui-ci délivre à 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 la plage de maintien ou hold range (∆ωH). 

3.2.3.2 Acquisition : Passage de l’état de déverrouillage à verrouillage 

A partir du moment où ∆ω est au delà de cette limite de maintien, la boucle se déverrouille. 

Le processus où la PLL se ramène de l’état déverrouillé à l’état de verrouillage est appelé 

« acquisition ». La boucle sera verrouillée si ∆ω devient inférieure à la plage de capture ou 

pull- in range (∆ωPI). Notons que cette plage est proportionnelle à la bande passante du filtre 
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de boucle (ωFB). Ce processus d’acquisition de fréquence est assez lent à cause du temps 

nécessaire pour ramener ∆ω, souvent élevée, à une faible valeur. Il 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 où une faible bande passante est inévitable, notamment pour diminuer le 

bruit (gigue de transfert, cf. plus loin), une aide à l’acquisition de fréquence est un recours 

pour accélérer le processus d’acquisition de fréquence. Il s’agit alors d’utiliser un détecteur de 

fréquence afin de ramener la fréquence au plus près possible de la fréquence 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 Paramètres clés 

Ø Paramètres spécifiques au processus « tracking » 

- La plage de maintien ou hold range (∆ωH) : c’est la plage de fréquence dans 

laquelle la PLL reste verrouillée. 

- La plage de rattrapage ou pull-out range (∆ωPO) : c’est la plage limite de saut 

en fréquence dans laquelle la PLL se verrouille de nouveau, après avoir été 

déverrouillée à l’intérieur de cette plage. 

Ø Paramètres spécifiques au processus « acquisition » 

- La plage de capture ou pull- in range (∆ωPI) : c’est la différence maximum de 

fréquence entre le signal de référence et le signal du VCO pour que la PLL se 

verrouille. 

- La plage de verrouillage ou lock range (∆ωL) : c’est la plage de fréquence dans 

laquelle la PLL se verrouille sans que l’erreur de phase transitoire ne dépasse ±  

2π . Ce processus concerne donc l’acquisition de phase, lorsque la fréquence du 

VCO est très 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 paramètres. La plage de 

capture doit être plus large que la plage de verrouillage en raison de l’acquisition de fréquence 
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qui est plus large que l’acquisition de phase. Elle est également plus large que la plage de 

rattrapage. La relation entre ces quatre paramètres peut alors s’écrit [Bes_97] : 

∆ωL < ∆ωPO < ∆ωPI < ∆ωH  

3.3 Gigue temporelle et bruit de phase dans une PLL 

Puisque la PLL opère sur la phase du signal, elle est sensible au bruit de phase ou à 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 à l’aide d’un analyseur de spectre. Il 

est quantifié par le logarithme du rapport de la puissance de bruit, contenue dans une bande de 

fréquence de 1 Hz à une certaine distance de la porteuse (typiquement 100 kHz ou 1 MHz), à 

la puissance de la porteuse. Ce rapport s’exprime en dBc/Hz avec « c » pour « carrier » ou 

porteuse. La gigue de phase est l’intégrale du bruit de phase dans une plage de fréquence 

donnée. Elle se mesure en unité de temps, généralement en rms (root mean square), à l’aide 

d’une oscilloscope numérique. 

Les principales sources de bruit sont le bruit du signal à l’entrée et le bruit généré par les 

éléments de la PLL notamment le VCO. Il existe aussi d’autres sources de bruit telles que la 

fluctuation de la tension d’alimentation et le bruit dû aux composants électroniques, mais dans 

l’analyse qui suit, nous retiendrons seulement les deux premières sources de bruit. 

3.3.1 Gigue de transfert : bruit à l’entrée de la PLL 

Ce bruit accompagne 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 à 

celle de la PLL (Eq. 3.13) car c’est le bruit de phase de l’entrée Φe vers la sortie Φs (Fig. 

3.10a). Cette fonction fait apparaître les caractéristiques de filtre passe-bas, comme le montre 

le diagramme de Bode (Fig. 3.10b). 
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a) Schéma bloc b) Diagramme de Bode 

Fig. 3.10 : Fonction de transfert du bruit de l’entrée vers la sortie de la PLL 

En effet, lorsque s = jω ~ 0 ou ω << ωn, H(s) ~ 1 (Eq. 3.13), le bruit à la sortie suit donc 

l’entrée. Ce bruit est progressivement atténué quand la fréquence augmente. L’atténuation est 

plus ou moins rapide selon la valeur de ωn. D’après l’équation 3.14, ωn est directement liée 

au gain K et à la bande passante du filtre de boucle ωFB. Par conséquent, il faut que K et ωFB 

soient faibles afin de minimiser la gigue de transfert. Cependant, il faut remarquer que ceci 

nuit à la plage de capture de la PLL à cause de la faible bande passante comme nous l’avons 

évoqué précédemment (§ 3.2.3.2). 

A noter que la limite de la gigue de transfert est soumise à une spécification imposée par ITU 

(International Telecommunication Union). Elle est définie par un masque SONET de sorte 

que 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 Φvco (Fig. 3.11a) en supposant que le déphasage du signal d’entrée Φe = 0, ce qui 

correspond à un signal parfaitement périodique. La fonction de transfert de bruit de VCO 

s’écrit : 

 ²2²
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a) Schéma bloc b) Diagramme de Bode 

Fig. 3.11 : Fonction de transfert du bruit du VCO vers la sortie de la PLL 

D’après le diagramme de Bode (Fig. 3.11b), cette fonction représente un filtre passe-haut. 

L’atténuation du bruit a lieu pour les faibles fréquences ω << ωn. Afin de garder cette 

caractéristique le plus longtemps possible, il faut que ωn soit élevée, ce qui revient à dire que 

la bande passante et le gain de la boucle doivent être élevés. L’optimisation de la gigue de 

génération est donc contradictoire avec celle de la gigue de transfert. En revanche, elle 

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

La valeur typique de la gigue de génération est inférieure à 0,01 UIrms (Unit Interval). Par 

exemple, UIrms = 25 ps pour une application de 40 Gbit/s, soit une gigue de < 0,25 ps. Cette 

valeur théorique est difficilement atteinte pour des application à très haut débit. En ce qui 

concerne notre application (40 Gbit/s), on trouve en général une gigue de < 1 ps, qui est déjà 

performante [Rei_01] [Wur_99]. 

3.3.3 Gigue de tolérance 

C’est la limite d’amplitude crête-à-crête de la gigue sinusoïdale qui peut être ajoutée dans le 

signal d’entrée avant de créer l’erreur due à la désynchronisation entre le signal de donnée et 

le signal d’horloge. Elle est également standardisée par un masque SONET spécifique à la 

gigue de tolérance et imposé par ITU [Sun_89] [Nos_03] [Gre_00b]. 

3.4 Architecture d’une PLL 

Il existe deux grandes catégories de PLL : analogique et numérique. Elles sont classées selon 

le type des éléments constituant la boucle, en particulier le détecteur de phase. Celui-ci a en 

général une caractéristique linéaire, c’est-à-dire que la tension de sortie du détecteur est 

proportionnelle à l’erreur de phase (Eq. 3.2). Dans ce cas, l’approche linéaire du 

fonctionnement de la PLL expliquée précédemment est tout à fait applicable. En revanche, 
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quelques 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) où 

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

Dans les sections suivantes, nous allons faire une présentation courte de chaque constituant de 

la PLL, mais en tâchant de faire ressortir clairement l’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 

circuit de pré-traitement du signal dans le but d’obtenir une signal d’entrée et un signal du 

VCO de même fréquence (§ 3.1.3.2). Or, nous allons 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). 
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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 

l’horloge H, donnant lieu au signal B (Fig. 3.13a). La bascule D2 échantillonne ensuite le 
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signal B sur front descendant (ou montant) de l’horloge, donnant lieu au signal C, identique à 

B mais retardé d’une demi période. Les signaux A et B sont comparés dans la porte XOR1, de 

même pour les signaux B et C dans la porte XOR2. La différence entre la sortie moyennée des 

portes XOR |Vout1-Vout2| donne une tension proportionnelle à l’erreur de phase. Ce circuit 

est donc de type linéaire [Hog_85] [Gre_00].  

B

C

Vout1 = A ⊕ B

Vout2 = B ⊕ C

A

H

B

C

Vout1 = A ⊕ B

Vout2 = B ⊕ C

A

H

 

B

C

Vout1 = A ⊕ B

Vout2 = B ⊕ C

A

H

B

C

Vout1 = A ⊕ B

Vout2 = B ⊕ C

A

H

 

a) erreur de phase ≠  0 b) erreur de phase =0 

Fig. 3.13 : Présentation temporelle des signaux du détecteur de phase « Hogge » 

Au verrouillage, le front montant de l’horloge correspondra exactement au milieu du bit de 

données (Fig. 3.13b). La sortie Vout1 crée des impulsions de même largeur que la sortie 

Vout2, ce qui donne Vout1-Vout2 = 0. Cela signifie qu’il n’y a pas de variation de la tension 

de commande du VCO et celui-ci oscille donc à la 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 à la 

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 » 

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

et bas). Chaque niveau correspond à l’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 ±∆fbb « bang-bang ». 

L’architecture de type « Alexander » consiste à prélever trois échantillons de données (A, B et 

T) à des instants différents à l’aide de quatre bascules D (Fig. 3.14) [Ale_75]. 

D         Q

D4

D         Q

D3

D         Q

D1

D         Q

D2

Donnée 
d’entrée

A

Horloge 
H

XOR

XOR

Donnée 
de sortie

Vout1

Vout2

H

H

B

T

H

H

D         Q

D4

D         Q

D4

D         Q

D3

D         Q

D3

D         Q

D1

D         Q

D1

D         Q

D2

D         Q

D2

Donnée 
d’entrée

A

Horloge 
H

XOR

XOR

Donnée 
de sortie

Vout1

Vout2

H

H

B

T

H

H

 

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) 

consécutifs de l’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 

l’échantillon T à l’échantillon A. Ces échantillons sont comparés deux par deux (A⊕T et 

B⊕T) dans chacune des portes logique XOR, donnant les sorties Vout1 et Vout2. Si l’horloge 

est en avance par rapport aux données, A = T et B ≠ T, dans le cas contraire A ≠ T et B = T 

(Fig. 3.15). 

A T
B

H en avance
Vout1 = B⊕T = 1

Vout2 = A⊕T = 0

A T
B

H en avance
Vout1 = B⊕T = 1

Vout2 = A⊕T = 0  

T B
A

H en retard
Vout1 = B⊕T = 0

Vout2 = A⊕T = 1

T B
A

H en retard
Vout1 = B⊕T = 0

Vout2 = A⊕T = 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 lorsque le front descendant de l’horloge est aligné avec la transition 

des données. Cela signifie que si le rapport cyclique du signal d’horloge est de 50%, le front 

montant de l’horloge se trouve précisément au milieu du bit de données. L’échantillonnage au 

centre du diagramme de l’œil de la donnée est l’endroit optimal pour un circuit de 

récupération notamment à très haut débit [Zho_98]. Par conséquent, le signal de données à 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 à très haute performance [Geo_02] [Rei_01] [Gre_00] 

[Gre_00b] [Wur_99]. Elles présentent deux principaux intérêts : 

Ø L’absence du besoin d’un circuit non- linéaire pour le pré-traitement du signal d’entrée 

(voir Fig. 3.1). 

Ø La récupération directe de données synchronisées à la sortie du détecteur de phase 

grâce à l’intégration de la fonction d’extraction du signal 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 l’environnement du circuit et de l’application visée. 

3.4.2 Filtre de boucle 

Nous avons présenté les deux types de filtre passe-bas couramment employés dans une PLL 

(§ 3.2.1.2). Or, dans un circuit de récupération d’horloge à très haut débit, un filtrage plus 

efficace est exigé. En effet, il existe deux problèmes liés à la récupération d’horloge : 

Ø une longue séquence 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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Ø Un compromis entre la diminution de la gigue de transfert et l’augmentation de la 

gigue de génération, pour une faible bande passante ωBW. 

Dans le premier cas, la constante de temps du filtre τ = RC doit être assez élevée pour que la 

tension de commande du VCO reste la même que celle de l’état précédent. Ceci nécessite un 

coefficient de qualité Q très élevé ou une très grande capacité, ce qui rend le filtre 

difficilement intégrable. Une solution consiste à utiliser une pompe de charge à trois états à la 

place d’un simple filtre passe-bas (Fig. 3.16) [Gar_80]. 

Donnée 
d’entrée

Sortie 
VCO

Sortie 
Détecteur 
de phase

Sortie 
Filtre de 
boucle

avec la pompe de charge

τ pas assez grand

Donnée 
d’entrée

Sortie 
VCO

Sortie 
Détecteur 
de phase

Sortie 
Filtre de 
boucle

avec la pompe de charge

τ pas assez grand

 

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

Il s’agit d’un circuit à capacité commutée qui donne la tension de sortie en fonction du signal 

d’entrée provenant du détecteur de phase, selon l’avance ou le retard de phase. En absence de 

transitions de données, le circuit commute vers un 3ème état qui maintient la tension de l’état 

précédent en mémoire [Ish_94] [Kis_99] [Gre_00]. Ainsi, le VCO reçoit toujours la même 

tension de commande pendant cet instant sans retourner à l’état initial. Par conséquent, ce 

circuit permet de supprimer la gigue de génération, due à une longue séquence de données, 

sans augmenter la gigue de transfert. 

3.4.3 VCO 

C’est probablement la 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 être 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 général, celle-ci doit être assez large pour couvrir toute variation en 
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fréquence aussi bien à cause du signal de référence que de la température. Nous verrons les 

exigences du VCO pour l’intégration dans une PLL dans le prochain chapitre. 

Les topologies du VCO sont basées sur celles des oscillateurs. En effet, la fonction du VCO 

est de générer un signal périodique dont la fréquence est fonction de la tension continue 

appliquée à son entrée, appelée tension de commande Vcom. Notons que le signal sinusoïdal 

est plus facile à réaliser par rapport au signal carré ou rectangulaire qui est le cas idéal pour un 

signal d’horloge. Il existe 3 types d’oscillateurs couramment employés pour VCO. 

3.4.3.1 Oscillateurs LC 

Ils opèrent en résonance grâce à 2 éléments de stockage d’énergie : l’inductance L et la 

capacité C. La fréquence 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, l’intégration est possible en haute fréquence grâce à 

l’utilisation de lignes de transmission, en technologie coplanaire (Coplanar Waveguide CPW) 

ou microstrip, comme éléments inductifs avec un coefficient de qualité élevé [Bae_02] 

[Zha_02]. 

3.4.3.2 Multivibrateurs ou oscillateurs à relaxation 

Ils sont caractérisés par un élément capacitif pour le stockage d’énergie. Le signal périodique 

est contrôlé par la charge et la décharge, à courant constant, de la capacité. La fréquence 

d’oscillation est contrôlée par la valeur du courant de charge. Malgré l’intégrabilité de ce type 

de circuit, la performance en bruit et la stabilité en haute fréquence restent inférieures à celles 

d’un oscillateur LC [Soy_92] [Vää_01]. 

3.4.3.3 Oscillateurs en anneau 

Ce type d’oscillateur est composé d’un ou plusieurs étages d’amplification en nombre impair 

formant une boucle de contre réaction avec un déphasage total de 0°. Cette boucle oscille avec 

une période égale à 2.M.Td, où Td est le temps de propagation de chaque étage et M le 

nombre d’étages. Le temps de propagation par étage est fonction du courant et de la tension 

de contrôle du circuit. L’oscillateur en anneau est totalement intégrable mais il exige un 

nombre important d’éléments actifs, ce qui augmente la consommation du circuit [McN_94] 

[Fin_99] [Lee_00]. 
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3.5 Etat de l’art de circuits de récupération 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 dernières années, la conception de leurs éléments constitutifs et 

de leur niveau d’intégration a énormément évoluée. Cette évolution est due principalement 

aux besoins toujours croissants de performances nécessaires aux communications optiques à 

très haut débit. De plus, les réalisations récentes concernant l’intégration dans un même 

module des fonctions de récupération d’horloge et des données (CDR), sont particulièrement 

adaptées aux hauts débits. Par conséquent, pour finir ce chapitre, nous allons présenter l’état 

de l’art des systèmes CDR qui sont actuellement étudiés et développés pour applications aux 

transmissions à haut débit. 

Le tableau ci-dessous présente les performances des différents CDR réalisés avec la technique 

de PLL. Nous avons sélectionné les systèmes CDR pour applications aux transmissions à haut 

débit réalisés en technologie TBH InP ou SiGe. 

Référence Sch_01 Nos_02 Gre_00 Gre_00b Geo_02 Rei_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 

Détecteur de 
phase 

Cellule 
de 

Gilbert 
Hogge Hogge Alex. Alex. Alex. Alex. 

VCO LC 
CPW anneau LC anneau LC 

CPW 
LC 

Microstrip anneau 

Plage d’accord 
(GHz) 

2 8,8 0,2 nc 2 3,5 nc 

Gigue de phase 
(ps) 1,9 nc 0,78  0,78 < 4 0,7 0,8 

Consommation 
(W) 

nc 1,71 1,5 4,5 5,6 5,4 1,6 

Tab. 3.1 : Performances des CDR réalisés par différents laboratoires 
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Les détecteurs de phase aussi bien analogiques que numériques, en particulier, celui de type 

« Alexander », peuvent être employés pour des applications à haut débit. Les VCO à base de 

cellule LC semblent être intéressants pour ce type d’application. Les gigues de phase 

mesurées sont plus faibles pour les circuits réalisés en technologie SiGe que ceux réalisés en 

InP. Ceci est typ iquement lié à la technologie SiGe. Les plages d’accord obtenues sont de 

l’ordre de 5-10%, sauf pour celle de Nos_02 où la plage d’accord est de 25%. Les trois fortes 

consommations en puissance sont dues certainement à la complexité des circuits telle que le 

nombre de bascules se trouvant dans les détecteurs de phase. 

3.6 Conclusions du chapitre  

Nous avons présenté le principe général de la récupération d’horloge et de données. 

L’approche PLL s’avère très adaptée dans ce contexte. En effet, elle offre une solution 

efficace dans l’intégration du circuit ainsi qu’une bonne performance en terme qualité du 

signal récupéré. 

Le bruit ou la gigue de phase présent à l’entrée ou généré dans la PLL est rejeté au sein de la 

boucle à condition de bien contrôler les paramètres concernés, notamment le gain et la bande 

passante de la boucle. Ceux-ci sont liés à des éléments de la PLL tels que le détecteur de 

phase, le filtre de boucle et le VCO. Cependant, il n’est pas possible d’éliminer à la fois toutes 

les sources de bruit et il existe aussi un compromis avec la performance de la PLL. Les 

modifications de l’architecture de la PLL peuvent aider à alléger ces compromis mais ceci 

rend le circuit plus complexe. 

Les PLL de type numérique sont très répandues dans les applications à haut débit. Grâce à 

l’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 réalisation d’un circuit de récupération d’horloge basé sur la PLL est assez complexe. 

Dans le cadre de ce travail de thèse, nous avons proposé de concevoir et réaliser l’élément le 

plus stratégique de la PLL, le VCO, qui peut être abordé de façon indépendante du reste de la 

boucle. Cette étude du VCO est traitée dans le chapitre suivant. 
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Chapitre 4 Conception d’un oscillateur commandé en tension (VCO) 

Le travail présenté dans ce chapitre consiste à concevoir un circuit VCO (Voltage Controlled 

Oscillator) pour un circuit de récupération d’horloge et de données à haut débit, ≥ 40 Gbit/s. 

Nous allons d’abord présenter les critères et les paramètres nécessaires à la conception du 

circuit VCO. Ensuite, nous introduirons le principe d’un oscillateur de type Colpitts afin de 

mieux comprendre l’architecture du VCO adoptée dans ce travail. Le fonctionnement du 

circuit sera présenté en détail ainsi que la méthode de conception. Dans cette partie, nous 

montrerons comment maîtriser les paramètres clés du VCO, tels que la fréquence d’oscillation 

et la plage d’accord, à travers une étude de la capacité et de la ligne coplanaire. Puis, nous 

présenterons la technologie de fabrication du transistor et des autres éléments du circuit. Les 

modèles associés au transistor et aux éléments passifs, qui sont utilisés dans les simulations, 

seront étudiés. Les simulations fréquentielles et temporelles seront ensuite analysées. Nous 

arriverons enfin à déterminer les conditions de polarisation et le choix des éléments 

constituant le circuit. Les performances du VCO seront estimées selon la précision de chaque 

modèle utilisé. L’implantation du circuit et les dessins de masques associés pour le VCO 

seront présentés en fin de chapitre. 
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4.1 VCO pour la récupération d’horloge 

4.1.1 Caractéristiques exigées 

Dans un circuit de récupération d’horloge, le VCO joue le rôle de génération du signal 

d’horloge. Avec la technique de la boucle à verrouillage de phase (PLL) qui est utilisé, le 

VCO est un élément 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 à certains critères tels que : une large plage d’accord, 

une bonne linéarité, un grand gain KVCO, 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 

signal. 

D’autre part, dans le circuit de récupération d’horloge, un VCO à 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’alimentation. De plus, 

l’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 Les paramètres clés du VCO 

Dans le cadre de ce travail, nous allons concevoir un VCO à base d’un oscillateur de type LC 

qui est très utilisé dans les applications de récupération d’horloge, sujet que nous avons vu au 

chapitre précédent. Nous allons introduire, dans ce paragraphe, les paramètres importants 

pour la conception d’un circuit VCO. 

4.1.2.1 Fréquence d’oscillation (Fosc) 

Elle est fonction de l’inductance (L) et de la capacité (C), qui constituent les éléments de 

résonance : 

 
CL

Fosc
.2

1
π

=  Eq. 4.1 
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Le réglage de la fréquence se fait à travers une capacité variable, appelée « varactor ». En 

général, ce sont des diodes dont la capacité varie en fonction de la tension à ses bornes. Ces 

diodes sont fabriquées à partir d’un transistor en utilisant les variations de la capacité de 

jonction base-émetteur ou base-collecteur. 

La variation de la capacité est reliée à celle de la fréquence d’oscillation par la relation : 

 
min
max

min_
max_

C
C

Fosc
Fosc =  Eq. 4.2 

où Cmin, Cmax, Fosc_min et Fosc_max sont les valeurs minimale et maximale de la capacité 

C et de la fréquence 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 l’oscillation, y compris certaines capacités parasites. 

Celles-ci ne sont généralement plus négligeables par rapport à la capacité du varactor lorsque 

la fréquence d’oscillation devient très élevée. 

4.1.2.2 Plage d’accord et gain du VCO 

La plage d’accord (∆Fosc) définit l’excursion de la fréquence d’oscillation en fonction de la 

tension de commande (Vcom). 

 min_max_)( FoscFoscGHzFosc −=∆  Eq. 4.3 

 100
_

min_max_
(%) x

centraleFosc
FoscFosc

Fosc
−

=∆  Eq. 4.4 

avec 2
min_max__ FoscFosccentraleFosc +=  Eq. 4.5 

où 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 à une tension Vcom moyenne. 
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Fig. 4.1 : Excursion de fréquence d’un VCO linéaire 

Afin d’obtenir la plage d’accord maximale (Eq. 4.3), nous avons intérêt à avoir une grande 

variation entre Fosc_max et Fosc_min. Cette excursion est liée à la variation des capacités 

selon l’équation 4.2. Par conséquent, une plage d’accord large passe par une forte variation de 

C. 

Par ailleurs, le gain KVCO, exprimé en Hz/V (Fig. 4.1), est obtenu pour un VCO linéaire par la 

relation : 

 
Vcom
Fosc

KVCO
∆
∆

=  Eq. 4.6 

Un gain élevé est souhaitable afin de permettre d’atténuer le bruit (gigue de génération) créé 

dans la PLL (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 la raie centrale. 
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Fig. 4.2 : Densité spectrale de puissance du bruit dans un oscillateur 

Le bruit de phase est défini par : 

 P
NPN fm

fm =  Eq. 4.7 

où Nfm est la densité spectrale de puissance du bruit à la fréquence 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 dû aux 

pertes dans le résonateur, le bruit de basses fréquences du transistor transposé près de la 

porteuse par les non- linéairités du transistor et le bruit de hautes fréquences 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 KVCO est élevé [Rog_00]. Dans ce travail, nous n’avons 

pas pu approfondir l’étude du bruit dans le VCO. Cependant, il existe de nombreuses 

publications qui montrent la variation du bruit en fonction des paramètres de l’oscillateur 

[Lee_00] [Eve_98] [Rog_00]. 

4.1.2.4 Puissance de sortie 

La puissance du signal de sortie du VCO (Ps) est définie par : 

 
LLL R

Vs
R

V
R

Veff
Ps

8
²

2
²max²

===  Eq. 4.8 

avec 
222

max VsVVeff ==  Eq. 4.9 

où Veff, Vmax et Vs sont, respectivement, l’amplitude en valeur efficace, en valeur maximale 

et en crête à crête (c-c) de la tension de sortie. RL est la résistance de charge. 
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Ce paramètre est plus ou moins important selon l’application. Dans le cas d’une récupération 

d’horloge, le VCO génère un signal qui est utilisé en tant que front d’horloge. A priori, 

l’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 à commander, 

le circuit de décision dans notre cas. A ce stade, nous ne connaissons pas la valeur exacte de 

l’amplitude requise. Par conséquent, nous allons fixer de façon arbitraire à Vs = 0,3 Vc-c, en 

nous basant sur l’amplitude du signal d’horloge généré par un générateur idéal, utilisé comme 

référence pour les circuits de décision étudiés au laboratoire. 

4.2 Oscillateur de type Colpitts 

Avant de présenter l’architecture du VCO étudié dans ce travail, nous allons 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 à 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, ainsi que d’une inductance L et des capacités C1 et C2 

comme éléments de résonance. RL représente la charge de sortie. L’impédance Zin et les 

tensions V1 et V2 seront définies par la suite. 

RLVcom

C1

C2

L

Zin

V1

V2
RLVcom

C1

C2

L

Zin

V1

V2

 

Fig. 4.3 : Oscillateur de type Colpitts 

Pour réaliser un VCO, il faut un accès pour une tension de commande (Vcom) qui sert à 

contrôler la variation des capacités C1 et C2. Ces capacités variables vont jouer le rôle 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. 

Ce type d’oscillateur peut être modélisé par les deux approches suivantes : 
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4.2.1 Approche amplificateur à ré troaction 

Dans cette approche (Fig. 4.4), nous pouvons identifier une boucle à rétroaction positive avec 

les gains G et H. G est le gain d’amplification tandis que H est le gain dû à la rétroaction, 

constitué par les éléments passifs (L et C) déterminant la fréquence de résonance [Rog_03] 

[You_99]. 

H

G
V1 V2

+

+

H

G
V1 V2

+

+

 

Fig. 4.4 : Oscillateur à rétroaction positive 

G et H dépendent de la fréquence et sont reliés par la relation entre V1 et V2 : 

 
)().(1

)(
1

2

ωω
ω

HG
G

V
V

−
=  Eq. 4.10 

V1 et V2 sont les tensions d’entrée et de sortie de la boucle, comme indiquées sur la figure 4.3. 

Les conditions d’oscillation sont données par le fameux critère de Barkhausen :  

 1. =HG  Eq. 4.11 

et °= 0).( HGArg  Eq. 4.12 

Le module du gain de boucle G.H est unitaire et le déphasage total de la boucle est nul, à la 

fréquence d’oscillation définie précédemment par l’équation 4.1 et par : 

 
21

21.
CC

CCC
+

=  Eq. 4.13 

en considérant que C est très grand devant les capacités de jonction du transistor. Remarquons 

que les deux capacités sont en configuration série. 

Au démarrage, le gain |G.H| est supérieur à 1, puis devient l’unité lorsque l’oscillation est 

établie. Cette condition est vérifiée à la fréquence d’oscillation définie par les éléments LC. 
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4.2.2 Approche résistance négative 

Le deuxième approche est basée sur le concept de la résistance négative [Dea_00] [Zha_03]. 

La figure 4.5 présente le schéma équivalent de l’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’où le rôle de la résistance négative 

(Rneg). 

C

Rneg

R

L

 

Fig. 4.5 : Oscillateur à résistance négative 

Si on sépare le circuit en deux parties, L-R et C-Rneg, cette seconde partie représente en 

réalité l’impédance d’entrée Zin du circuit (Fig. 4.3), dont Rneg est la partie réelle et C est la 

partie réactive. 

Au démarrage, Rneg doit être supérieur à R. Lorsque l’oscillation est maintenue, Rneg annule 

exactement l’effet de perte de R. En d’autres termes, ceci correspond à un gain unité pour 

l’amplificateur en boucle fermé. La condition d’oscillation se traduit par : 

 RRneg =  Eq. 4.14 

A cet instant, l’impédance de la capacité compense exactement celle de la self (ou complexe 

conjugué): 

 
ω

ω
jC

jL 1−=  Eq. 4.15 

ce qui donne la même fréquence d’oscillation que dans l’équation 4.1 et C est donnée par 

l’équation 4.13 dans le cas d’un oscillateur Colpitts. 

4.3 Architecture du VCO étudié 

Le VCO présenté dans la figure 4.6 est basé sur une architecture similaire à celle proposée par 

Baeyens et al. [Bae_00]. On peut identifier 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). 

Q1 Q2

RL

Ree

Cac

Vee

Vcom

Rbias
Q3

Q8Q7

RL

Q4

Q5 Q6

Ree Ree

Cac

CPWCPW
Vcom

Cac

Q9 V-V+

Vbb

Cbb

Vbias

Cac

Q10

Q11

 

Fig. 4.6 : Schéma électrique du VCO avec une architecture différentielle 

Les autres éléments du circuit ont des fonctions complémentaires : 

- Les transistors Q5, Q6, Q10 et Q11 forment le miroir de courant. Nous reviendrons dessus  

dans le paragraphe suivant. 

- La paire cascode Q7 et Q8 sert à isoler l’oscillateur de la charge de sortie RL. Ces 

transistors sont polarisés à l’aide du transistor Q9. 

- Les capacités Cbb et Cac sont des capacités de découplage. 

- Rbias et Ree sont des résistances nécessaires à 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 où une ligne de transmission de type coplanaire est utilisée comme élément 

inductif. Les capacités C1 et C2 de la figure 4.3 sont « intégrées » dans les transistors Q1 et 

Q3. Ce sont en réalité les capacités base-émetteur de Q1 (Cbe1) et base-collecteur de Q3 

(Cbc3). Or, il existe une 3ème capacité variable qui est la capacité base-collecteur de Q1 

(Cbc1). En effet, ces trois capacités, étant du même ordre de grandeur, doivent être prises en 
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compte dans le calcul de la fréquence d’oscillation (Eq. 4.1). Notons que cette étude n’a pas 

été faite dans la publication de Baeyens et nous verrons que grâce à la variation de cette 

capacité, plutôt que celle du transistor Q3, la variation en fréquence devient plus large. 

Vcom
RL

Ree
Rbias

Q1

Q3

Cbe1

Cbc3

Cbc1CPW
V1

V2

Vcom
RL

Ree
Rbias

Q1

Q3

Cbe1

Cbc3

Cbc1CPW
V1

V2

 

Fig. 4.7 : Schéma équivalent de la cellule de Colpitts pour une moitié de circuit 

L’expression des capacités mises en jeu dans l’équation 4.13 est ainsi modifiée : 

 
31

3.11
31

1.11.33.1
CbcCbe

CbcCbeCbc
CbcCbe

CbeCbcCbcCbcCbcCbeC
+

+=
+

++=  Eq. 4.16 

Il faut noter que cette expression n’est qu’une première approximation car il existe en réalité 

d’autres capacités, celle de la ligne coplanaire (CCPW) ainsi 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 Cbe1 est en série avec 

Cbc3 et est beaucoup plus grande que celle-ci. De ce fait, la variation de Cbe1 vis-à-vis de la 

capacité totale C est négligeable devant celle de Cbc3 tant que Cbe1 reste grande. Dans ce 

cas, le second terme du l’équation 4.16 est à peu près équivalent à Cbc3, et la capacité totale 

se réduit alors à C ˜ Cbc1 + Cbc3. 

Le calcul de la fréquence Fosc et de la capacité C sont obtenus à partir de l’analyse petit 

signal du circuit en boucle ouverte présentée dans l’annexe B. 

Le réglage des fréquences d’oscillation du VCO se fait à travers la tension Vcom appliquée à 

la base du transistor Q1. Un changement de Vcom entraîne une variation de la tension base-

collecteur (Vbc) de Q1 et Q3. Ceci produit une variation de Cbc1 et Cbc3, qui sont utilisées 

comme varactors. La fréquence d’oscillation est ainsi modifiée. Quant à Cbe1, elle est 

constante à 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 l’avantage de n’avoir aucun recours à des 

capacités variables ou varactors en externe, ce qui rend le circuit beaucoup plus compact. Elle 

est par ailleurs très bien adaptée à des applications hautes fréquences grâce aux faibles valeurs 

des capacités de jonction du transistor. 

Pour l’ensemble du circuit, le fonctionnement en mode différentiel est assuré par la masse 

virtuelle créée entre les bases de Q3 et Q4. Ce point virtuel présente une impédance élevée 

grâce à 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 contrôlé 

par une tension Vbias à travers la résistance Rbias et les transistors Q10-Q11. 

Les transistors cascode Q7 et Q8 servent à isoler l’oscillateur de la charge. Les sorties V+ et 

V- sont différentielles avec un déphasage de 180°. Les charges de sortie RL de 50 Ω sont 

utilisées pour une adaptation d’impédance avec les équipements de mesure. Ces résistances 

RL peuvent être remplacées par une impédance d’entrée, dans le cas où 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 même impédance. 

4.3.2 Méthodologie de conception 

Le but de cette conception est d’obtenir un VCO fonctionnant à une fréquence bien 

déterminée, avec une plage d’accord satisfaisante et qui consomme le moins d’énergie 

possible. Pour cela, il faut choisir, de façon judicieuse, les éléments constituant le circuit ainsi 

que le point de fonctionnement de chacun d’entre eux, afin d’obtenir le résultat optimal. 

La méthode consiste à déterminer la capacité et l’inductance nécessaires pour obtenir la 

fréquence d’oscillation désirée (Eq. 4.1). Puisque la capacité et sa variation dépendent du 

transistor, qui est également l’élément actif du circuit, nous allons d’abord choisir le transistor 

principal. Celui-ci donne une valeur de la capacité totale qui sert ensuite à déterminer la 

valeur d’inductance, puis les dimensions requises pour la ligne coplanaire. Selon ces 

dimensions, il existe une capacité de la ligne (CCPW), qui s’ajoute à la capacité totale de 

l’équation 4.16. Il en résulte une modification de la fréquence d’oscillation par rapport à la 

valeur prévue. Il faut donc prendre en compte cette capacité CCPW dans le calcul de la capacité 

totale, puis déterminer la nouvelle valeur d’inductance pour retrouver la bonne fréquence. Et 

ceci de façon itérative jusqu’à ce que l’on trouve les dimensions finales de la ligne. 



Chapitre 4. Conception d’un oscillateur commandé en tension (VCO) 

126 

Quant à la plage d’accord, elle dépend de la variation de la capacité Cbc. Nous allons 

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 (Cbc) 

Nous avons vu au paragraphe précédent que la variation de la fréquence Fosc dépend des 

capacités Cbc1 et Cbc3. Nous allons donc étudier la variation d’une capacité Cbc en fonction 

de la tension Vbc puis celle de Cbc1 et Cbc3 en fonction de Vcom ainsi que l’impact sur la 

plage d’accord. 

La variation d’une capacité Cbc en fonction de la tens ion Vbc (Fig. 4.8) suit en première 

analyse la loi d’une capacité de jonction pn [Sze_81] : 

 Mjc

Vjc
Vbc

CjcCbc







 −

=
1

 Eq. 4.17 

où Vbc est la polarisation en inverse de la jonction base-collecteur. Cjc est la capacité de 

jonction Cbc à Vbc = 0. Vjc et Mjc sont respectivement la barrière de potentiel et le 

coefficient de variation, égal à 0,5 pour une jonction abrupte. 
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Fig. 4.8 : Variation de Cbc en fonction de |Vbc| dans un transistor 

On voit que Cbc décroît de façon quadratique avec |Vbc| puis de façon 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 l’extension de la zone de charge 

d’espace (Wzce) : 
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Wzce

S
Cbc

ro ..εε
=  Eq. 4.18 

où εo et εr sont respectivement la permittivité du vide et la permittivité relative du collecteur. 

S est la surface de la jonction base-collecteur. Cette équation montre que la capacité Cbc 

atteindra une valeur minimale (Cbc_min) lorsque l’épaisseur de la zone de charge d’espace 

est maximum, c’est-à-dire que le collecteur est complètement déserté. Ainsi, nous pouvons 

déterminer Cbc_min en utilisant cette même expression en remplaçant Wzce par l’épaisseur 

de la couche collecteur. 

Remarquons que puisque la zone de charge d’espace varie en fonction de la tension Vbc 

appliquée, ces deux relations (Eq. 4.17 et Eq. 4.18) sont équivalentes jusqu’à ce que le 

collecteur soit complètement déplété. Au delà de cette limite, la courbe théorique de la 

capacité d’une jonction continue à décroître alors que la variation réelle devient constante à 

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 l’équation 4.16. Puisque la variation de C dépend des variations de Cbc1 et Cbc3, nous 

allons les étudier en fonction de la tension de commande Vcom. 

A partir du schéma électrique de la figure 4.7, on voit qu’une variation de Vcom entraîne 

simultanément une augmentation de Vbc1 et une diminution de Vbc3, ou vice versa. La figure 

ci-dessous montre la variation de Cbc1 et Cbc3 en fonction de la polarisation Vbc ainsi que de 

Vcom. Quand Vcom augmente, Cbc1 part d’une valeur minimale constante puis croît 

rapidement, alors que Cbc3 varie de façon opposée. 
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Fig. 4.9 : Variation inverse et simultanée de Cbc1 et Cbc3 en fonction de Vcom 

D’après l’équation 4.16, la capacité totale C est approximativement égale à la somme de Cbc1 

et Cbc3 (à une fraction près). L’excursion de fréquence est donnée par la capacité maximale 

d’un côté et la capacité minimale de l’autre. Pour optimiser cette excursion, nous devons 

limiter le recouvrement des deux courbes. La méthode consiste donc à utiliser la variation 

d’une seule capacité Cbc en gardant l’autre constante, comme le montre la figure 4.10. 
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Fig. 4.10 : Variation optimisée de Cbc1 et Cbc3 en fonction de Vcom 

Nous avons deux possibilités : soit utiliser la variation de Cbc3 en gardant Cbc1 constante, 

soit l’inverse. Nous verrons plus loin dans la partie consacrée à la simulation que la deuxième 

possibilité est plus avantageuse car Cbc1 a plus d’influence sur la variation de C que Cbc3. 
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Afin de se situer dans la zone choisie, il faut contrôler les polarisations des transistors. Le 

transistor dont la capacité est variable, Q1 par exemple, doit être polarisé de sorte que Vbc 

soit faible en valeur absolue, alors que pour le transistor dont la capacité est constante (Q3), 

Vbc correspondant doit être élevée en valeur absolue. Cela revient à fixer la tension Vce des 

TBdH (car Vbe est constante et Vce = Vbe - Vbc). 

4.3.2.2 Choix des transistors 

Les transistors sont d’abord choisis selon la valeur et l’amplitude de variation de Cbc afin de 

fixer la fréquence d’oscillation et d’optimiser la plage d’accord. Ensuite, ils doivent être 

choisis de façon à ce que le circuit puisse fonctionner aux hautes fréquences (≥ 40 GHz). 

Notons que la fréquence maximale d’oscillation (Fmax) du transistor doit être bien supérieure 

à la fréquence d’oscillation considérée du VCO. Dans ce travail, les transistors utilisés sont de 

type bipolaire à 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-émetteur (Vce). La figure 4.11 montre les caractéristiques de Ft et 

Fmax en fonction de Ic, à Vce = 1,6 V, pour un TBdH d’une surface d’émetteur de 2x10 µm². 
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Fig. 4.11 : Caractéristiques de Ft et Fmax en fonction de Ic à Vce = 1,6 V 

Les maximum de Ft et Fmax se situent, respectivement, à Ic voisins de 26 et 22 mA. Pour 

réaliser un VCO capable de fonctionner à des fréquences élevées, on a intérêt à travailler dans 

la zone où les TBdH donnent les meilleures performances, notamment en Fmax. Nous verrons 

au paragraphe suivant qu’en réalité, on ne peut pas travailler à ce niveau de courant en raison 

de la limite en puissance à 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 : 

Nom 
Surface 

d’émetteur 
(µm²) 

Cbe (fF) Excursion 
de Cbc (fF) 

Tension de 
polarisation 

Vce (V) 

Ft (GHz)        
à Vce = 1,6 V 

Fmax (GHz) 
à Vce = 1,6 V 

T10RA20 2x10 ~90 26 à 21 1 à 2 180 à 26 mA 220 à 22 mA 

T15RA20 2x15 ~150 37 à 30 1 à 2 180 à 38 mA 200 à 32 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 paramètres 

sont contrôlés par les polarisations du circuit, à savoir Vbias, Vee, Vbb et Vcom (cf. Fig. 4.6). 

Le courant Ic et la tension Vce sont fixées de la façon suivante : 

Ø Le courant Ic doit être dans la zone où les TBdH donnent les meilleures performances  en 

fréquence (§ 4.3.2.2). Ce courant est fixé selon Ibias, qui est lui-même contrôlé par Vbias 

et Vee du miroir de courant. 

Ø La tension Vce est fixée selon les critères de variation de Cbc (§ 4.3.2.1). D’après les 

caractéristiques des TBdH ci-dessous (Tab. 4.1), la tension Vce d’un des deux transistors 

(Q1 ou Q3) doit varier entre 1 et 2 V afin de profiter du maximum de variation de Cbc, 

alors que celle de l’autre doit être au delà de 2 V pour garder Cbc constante. 

Le point de fonctionnement (Ic, Vce) de chaque transistor correspond à 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 claquage du transistor par échauffement. Le 

dépassement en puissance est en général dû à la variation autour de (Ic, Vce) en régime 

dynamique. La figure 4.12 montre l’évolution de cette variation, obtenue par simulation, sous 

la forme du cycle de charge pour les transistors Q1 et Q3 de la figure 4.6, ainsi que la courbe 

isopuissance. 
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a) TBdH Q1 : Ic = 6 mA et Vce1 = 1,4 V b) TBdH Q3 : Ic = 6 mA et Vce3 = 2,1 V 

Fig. 4.12 : Courbe isopuissance et cycles de charge des TBdH Q1 et Q3 en régime dynamique 

Nous pouvons constater que le cycle de charge décrit une caractéristique autour du point de 

fonctionnement donné pour chaque transistor : Ic = 6 mA, Vce1 = 1,4 V et Vce3 = 2,1 V. 

Dans les deux cas, le cycle de charge reste dans la limite isopuissance. Si on travaille à un 

courant Ic plus fort, Ft et Fmax seront plus élevées, mais la caractéristique dynamique 

dépassera cette limite, si Vce n’est pas diminuée. Or, cette tension est déterminée par la plage 

de variation de Cbc exigée. Aussi au lieu de diminuer Vce, est-on contraint de travailler à Ic 

faible afin de rester dans la limite isopuissance. Nous avons choisi Ic = 6 mA pour le TBdH 

de type T10RA20 et Ic = 7 mA pour T15RA20. Cependant, cette condition ne pénalise pas 

pour autant le bon fonctionnement du circuit car à 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 l’élément inductif, nous allons utiliser une ligne coplanaire plutôt qu’une self. En effet, 

nous ne disposons pas de modèle 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 très sensible aux variations technologiques, ce 

qui rend le résultat peu fiable. Par conséquent, l’utilisation d’une ligne coplanaire nous 

semble adaptée à 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 constituée d’une ligne métallique de transmission de dimensions L 

pour la longueur et W pour la largeur, placée entre deux plans de masse à 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 µm pour décrire les dimensions de la ligne. 

a) géométrie 
L

W

G MasseMasse

Substrat

L

W

G MasseMasse

Substrat

 

b) coupe transversale 
Substrat (εr_s) 
350 - 400 µm

Polyimide1 : 2 µm
Polyimide2 : 2 µm

(εr_p)

Métal2 (Ti/Au) : 1,2 µm

Substrat (εr_s) 
350 - 400 µm

Polyimide1 : 2 µm
Polyimide2 : 2 µm

(εr_p)

Métal2 (Ti/Au) : 1,2 µm

 

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), et en connaissant les 

paramètres physiques des couches, nous pouvons déterminer les paramètres géométriques de 

la ligne, par l’intermédiaire d’une impédance caractéristique Z0 [Lon_90] [Gup_96]. Ce calcul 

sera détaillé dans l’annexe C. Ces paramètres sont reliés par l’expression : 

 
0

00
C
LZ =  Eq. 4.19 

 c
ZL effε0

0 =  et cZC eff

.0
0

ε=  Eq. 4.20 

où L0 et  C0 sont l’inductance et la capacité par unité de longueur de la ligne coplanaire. c est 

la vitesse de la lumière. εeff est la constante diélectrique effective de l’ensemble des couches 

constituant la ligne coplanaire. Il faut remarquer que ces couches comprennent deux couches 

de polyimide en plus du substrat InP (Fig. 4.13b). εeff dépend donc de la constante diélectrique 

de polyimide (εr_p  = 2,9) et de InP (εr_s = 12,6). De plus, elle dépend de la géométrie de la 

ligne et de l’épaisseur de chaque couche (vo ir 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 paramètres 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 la ligne. Nous allons établir quelques critères afin de déterminer les dimensions 

d’une ligne optimale en tant qu’élément inductif du VCO. 

Ø 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 l’évolution de l’inductance en fonction de la 

fréquence (Fig. 4.14). Pour une ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) µm, on voit que 

l’inductance est à peu près constante, puis augmente avec une résonance à la fréquence de 120 

GHz. 

 

Fig. 4.14 : Inductance LCPW de la ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) µm en fonction 

de la fréquence 

Plus cette résonance se trouve à une fréquence élevée, plus la zone d’inductance constante est 

large. Ce phénomène est accentué lorsque la séparation entre la ligne et les plans de masse (G) 

augmente, ce qui correspond naturellement à une diminution de la largeur de la ligne (W). 

Cette variation d’inductance doit être prise en compte dans le choix des dimensions de la 

ligne. En effet, l’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 delà de 100 

GHz. 
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Ø La capacité de la ligne (CCPW) au minimum possible 

Sur la figure 4.14, nous observons un changement de phase d’impédance au delà 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 la fréquence de résonance, ce qui diminue 

la zone d’inductance constante. Il faut donc réduire la capacité de la ligne à son minimum. 

Cette capacité diminue avec le rapport entre W et G ainsi qu’avec la longueur L (voir le calcul 

de CCPW dans l’annexe C), ou encore elle diminue avec la surface (WxL) de la ligne centrale 

et pour une séparation G plus grande. 

Par ailleurs, CCPW est considérée comme une capacité parasite qui vient s’ajouter à la capacité 

totale C dans l’équation 4.16. L’ajout de la capacité CCPW entraîne 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 (Eq. 4.3). C’est une raison de plus 

de minimiser CCPW et ceci de façon à ce qu’elle soit négligeable devant les capacités Cbc, 

pour ne perturber ni la valeur de Fosc ni celle de la plage d’accord. 

Ø La résistance au minimum possible 

Comme tous les éléments de conduction, une ligne coplanaire présente des pertes. Ce sont 

essentiellement les pertes ohmiques dues à la résistance de la ligne métallique. La résistance 

d’une ligne est une fonction de sa résistance par carré et de sa géométrie, selon l’équation : 

 W
LRcarréR .=  Eq. 4.21 

où 
e

Rcarré
ρ

=  Eq. 4.22 

où ρ et e sont la résistivité et l’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 intérêt à augmenter la largeur (W) et l’épaisseur (e). Or, une ligne plus large 

augmente la capacité CCPW, ce qui nuit à la performance du VCO, comme expliqué 

précédemment. Pour préserver une résistance assez faible, nous devons utiliser une ligne avec 

le métal le plus épais possible. Toutefois, l’épaisseur du métal ne doit pas être excessive à 

cause de l’effet de peau. Ce phénomène, entrant en jeu surtout aux hautes fréquences, ne 

permet une pénétration d’une onde électromagnétique dans le métal que sur une faible 
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épaisseur, 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 µm) tout en restant dans 

la limite pour la profondeur de peau. 

Ø Résumé pour le choix des dimensions de la ligne coplanaire 

Ce tableau indique la variation des paramètres caractéristiques de la ligne coplanaire telles 

que la capacité CCPW, la résistance et la zone d’inductance constante, suivant la largeur, la 

séparation, la longueur et l’épaisseur de la ligne. 

 CCPW R Zone de LCPW 
constante 

Quand W augmente    

Quand G augmente  =  

Quand L augmente    

Quand e augmente =  = 

Tab. 4.2 : Récapitulatif de l’influence des paramètres géométriques sur les caractéristiques 

de la ligne coplanaire 

Le but étant de diminuer CCPW et R et d’augmenter la zone où 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 être satisfaite. En réalité il faut 

également considérer la valeur d’inductance nécessaire (pour fixer Fosc) qui va parfois à 

l’encontre de ces critères d’optimisation. 

4.4 Réalisation technologique  

Cette partie décrit brièvement la technologie de fabrication du circuit. Ces techniques ont été 

initialement développées dans le laboratoire CNET de France Télécom et bénéficient depuis 

d’un progrès technologique continu au laboratoire Opto+ d’Alcatel. Rappelons que, à cause 

de l’intégration dans un même substrat, les transistors utilisés pour les circuits sont les mêmes 

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 étapes technologiques de réalisation du transistor. 

En particulier, la technique d’auto-alignement sera introduite. Enfin, les éléments unitaires 

intégrés dans le jeu de masques, permettant de tester les caractéristiques du composant, seront 

présentés. 

4.4.1 Les étapes technologiques 

Les processus technologiques pour la fabrication des transistors et des circuits à base d’InP 

sont très bien maîtrisés dans notre laboratoire. Le développement ainsi que l’évolution de 

différentes techniques, permettant d’obtenir des performances améliorées des transistors et 

des circuits, ont été décrits dans plusieurs travaux de thèse [Caf_96] [Mba_99] [Bla_00]. 

Ainsi, nous allons présenter un résumé des étapes technologiques 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 à déposer le contact base en utilisant le contact émetteur comme masque (Fig. 4.15a). 

Cette manipulation nécessite une sous-gravure de la couche d’émetteur  par rapport à la limite 

de la métallisation, en général de l’ordre de 0,4 µm. La technologie d’auto-alignement permet 

de réduire la résistance de base (Rb) par rapport à 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. 

Sous-Collecteur

Collecteur

Base
E

 
Sous-Collecteur

Collecteur

Base
E

 

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’après la définition de Fmax dans le chapitre 2, la diminution de Rb entraîne donc une 

amélioration de Fmax. De plus, la technique d’auto-alignement permet d’éviter, de façon 

systématique, l’éventuel court-circuit émetteur-base, ce qui donne un meilleur rendement. 

Par ailleurs, la métallisation d’émetteur, servant comme masquage du contact base, facilite 

l’alignement manuel du contact. En particulier, dans la technologie actuelle où 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 

l’auto-alignement pour le contact collecteur (Fig. 4.15a). 

4.4.1.2 Fabrication d’un TBdH 

Le jeu de masques comporte 15 niveaux, dont 3 niveaux métalliques. L’avantage d’avoir 

plusieurs niveaux de métal est de faciliter la réalisation du dessin de masques, notamment vis-

à-vis du routage des interconnexions entre les éléments. Les procédés importants sont la 

lithographie, le dépôt, la gravure, la passivation et la planarisation. Les étapes technologiques 

pour réaliser un TBdH sont les suivantes : 

E

contact E, mesa E

E

contact E, mesa E  

1. lithographie du contact émetteur 

2. dépôt du contact émetteur (Ti/Au) 

3. gravure chimique du mesa émetteur 

E

B

contact B, mesa B

E

B

contact B, mesa B  

4. lithographie du contact base 

5. dépôt du contact base (Ti/Au) 

6. gravure chimique du mesa base 

E

B
C

contact C, isolation

E

B
C

contact C, isolation  

7. lithographie du contact collecteur 

8. dépôt du contact collecteur (Ti/Au) 

9. lithographie de protection (isolation) 

10. gravure chimique du mesa collecteur 

E
B

C

planarisation, vias

E
B

C

planarisation, vias  

11. passivation avec du polyimide 

12. lithographie des vias 

13. gravure des vias  
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interconnexions  

14.dépôt du métal interconnexion (Métal2) 

Fig. 4.16 : Etapes technologiques de fabrication d’un TBdH 

4.4.1.3 Fabrication des éléments passifs  

Les éléments passifs sont intégrés une fois que la fabrication du transistor est terminée. Les 

résistances sont réalisées par un dépôt 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 Si3N4, est inséré entre les deux couches métalliques 

Métal1 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 

ainsi qu’avec les capacités de découplage. 

E
B

C
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Fig. 4.17 : Fabrication des éléments unitaires 

4.4.2 Les éléments de test 

A chaque réalisation technologique, on ajoute dans le jeu de masques des éléments de test, en 

plus du circuit lui-même. Cette procédure a pour but de vérifier la précision de chaque 

élément afin de déterminer l’écart éventuel entre la mesure et la simulation. Il 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. 

4.4.2.1 Les transistors unitaires TBdH 

Les figures 4.18a et 4.18b montrent le dessin de masques et la photographie MEB 

(Microscope Electronique à Balayage) d’un TBdH fabriqué, d’une surface d’émetteur de 2x10 

µm². Les performances des transistors sont déterminées à partir de ce motif. 

B E C 

 

E 
B C 

Contact auto-aligné  

a) Dessin de masquses : vue de dessus b) Photographie MEB (longitudinale) 

Fig. 4.18 : Dessin de masque et photographie d’un TBdH unitaire : surface d’émetteur = 

2x10 µm² 

4.4.2.2 Les lignes coplanaires CPW 

Dans notre conception, la ligne coplanaire est préférée à la ligne microruban. En effet, la ligne 

microruban nécessite un « via hole » afin de connecter les composants en face avant avec le 

plan de masse se trouvant en face arrière du substrat. De plus, son impédance caractéristique 

est sensible à l’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 

l’espacement entre la ligne et les plans de masse. Ces derniers se trouvent sur la même face du 

substrat, ce qui rend la conception plus commode. 

Le second niveau du métal est utilisé pour la ligne coplanaire. Il est composé de titane Ti (0,2 

µm) et d’or Au (1 µm). L’utilisation du titane permet une bonne adhérence sur le matériau 

semiconducteur afin d’assurer la stabilité du contact. L’or est utilisé à cause de son excellente 

conductivité. 
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Fig. 4.19 : Motif d’une ligne coplanaire : W = 15 µm, G = 30, L = 250 µm 

La caractérisation de la ligne s’effectue à partir de la mesure des paramètres S. L’inductance 

et la capacité de la ligne peuvent en être déduites. Pour avoir plus de précision sur ces valeurs, 

une correction doit être faite à partir de la mesure des motifs court-circuit et circuit-ouvert, 

afin d’extraire les capacités parasites des plots d’accès. 

4.4.2.3 Les résistances 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 Ω de 10µm de largeur. 

 

 

a) Résistance du circuit b) Motif TLM pour les résistances d’accès 

Fig. 4.20 : Motif des résistances et TLM 

Un autre type de motif est le TLM (Transmission Line Method) [Ree_82]. Il est destiné à 

caractériser les résistances des couches d’émetteur, de base et de collecteur ainsi que la 

résistance de contact. La méthode consiste à mesurer la résistance entre deux contacts pour 

différentes distances, puis de tracer cette résistance en fonction de la distance. On obtient une 

ligne droite où la résistance de la couche est déduite de la pente et la résistance de contact est 

déduite de l’abscisse à l’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 

fréquence du transistor. 
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4.4.2.4 Les capacités MIM 

Connaissant la constante diélectrique relative (εr) du Si3N4 et l’épaisseur de la couche 

diélectrique (e), nous pouvons déterminer la surface nécessaire (S) pour réaliser la capacité 

désirée (C) par : 

 e
SC r..0 εε=   Eq. 4.23 

 

Fig. 4.21 : Motifs de test pour les capacités MIM 

De la même façon 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 : Metal1 et 

Metal2 ou Metal2 et Metal3. 

 
 

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 l’absence de court-circuit entre les deux métallisations. 

Rappelons également que ces croisements créent des capacités parasites qui nuisent aux 

fréquences d’oscillation et à la plage d’accord. Connaissant la surface du croisement, la 
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constante diélectrique relative et l’épaisseur du polyimide, le matériau qui sépare les deux 

plans métalliques, on peut estimer la valeur de la capacité parasite selon l’équation 4.23. 

De plus, la garantie de connexion entre les deux niveaux de métallisation est également 

vérifiée 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. 

4.5 Modélisation des éléments du circuit 

Pour les simulations, on a besoin d’un modèle associé à chaque élément du circuit. Les 

éléments les plus sensibles pour la détermination et les variations des fréquences d’oscillation, 

à savoir les transistors et les lignes coplanaires, nécessitent un modèle fiable. Pour les 

transistors, nous disposons de deux modèles : Gummel-Poon et HBT. Nous nous intéressons 

plus particulièrement à l’évolution de la capacité de jonction base-collecteur (Cbc), qui 

détermine la fréquence d’oscillation (Fosc). Ces modèles pour le TBdH ainsi que celui utilisé 

pour des lignes coplanaires sont détaillés dans le paragraphe qui suit. Notons que nous ne 

présentons pas de modèle de résistance et de capacité de découplage car leur importance vis-

à-vis de la fréquence d’oscillation est secondaire. 

4.5.1 Modèle Gummel-Poon  

C’est le modèle de base que l’on trouve fréquemment pour la simulation des transistors 

bipolaires classiques (BJT). La variation de Cbc en fonction de Vce selon ce modèle est 

présentée dans la figure ci-dessous. 
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Fig. 4.23 : Variation de Cbc en fonction de Vce avec le modèle Gummel-Poon 
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La valeur de la capacité est calculée selon les équations et paramètres du modèle 

[SpiceBJT_98] [AdsBJT_02]. Cette valeur est en fait la  capacité de déplétion définie dans 

l’équation 4.17, en fournissant les paramètres nécessaires du modèle. Le profil de variation est 

donc le même que dans la figure 4.8, c’est-à-dire Cbc décroît rapidement puis plus lentement, 

à Vce élevée. En réalité, la décroissance de Cbc s’arrête plus tôt, pour une Vce plus faible 

(~1,1 V), à la valeur de Cbc_min réelle (~23 fF). Cette valeur correspond à la capacité 

minimale atteinte lorsque la zone de charge d’espace atteint son extension maximale, ou 

autrement dit quand le collecteur est complètement déplété jusqu’au contact collecteur 

[Bla_00]. Cbc_min est alors donnée par l’équation 4.18 comme indiqué dans le paragraphe § 

4.3.2.1. 

Ainsi, à Vce élevée (> 1,1 V), le modèle Gummel-Poon sous-estime considérablement la 

capacité Cbc. 

D’autre part, Cbc est calculée en fonction de Vce en supposant que le courant Ic est nul. Or, il 

existe plusieurs phénomènes liés à la présence du courant, notamment dans un TBH ou 

TBdH, qui influent sur la valeur de Cbc. Le modèle n’est donc pas assez précis pour les 

variations de la capacité, notamment à fort courant d’injection, ce qui fausse le calcul de Fosc. 

Un autre modèle, HBT, plus récent, est mieux adapté dans notre cas. 

4.5.2 Modèle HBT  

Ce modèle, nommé HBT [SpectreHBT_98] [UcsdHBT_00], est dérivé du modèle Gummel-

Poon. Il est très bien adapté à la simulation des transistors bipolaire à hétérojonction car il 

prend en compte des phénomènes physiques présents dans ce type de transistors [Bla_02] 

[Bla_00]. Une explication plus détaillée est fournie dans l’annexe D. 

L’application du modèle HBT aux TBdH à 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 

modèle Gummel-Poon est la prise en compte de la variation de la capacité Cbc et du temps de 

transit τc dans le collecteur en fonction du courant Ic. La figure 4.24 montre la variation de 

Cbc en fonction de Ic pour différentes valeurs de Vce. 
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Fig. 4.24 : Variation de Cbc en fonction de Ic pour différentes Vce,  selon le modèle HBT 

Pour des tensions Vce suffisamment élevées (≥ 1,6 V), Cbc diminue d’abord avec Ic, puis 

augmente de façon exponentielle à fort courant. Cette augmentation très marquée de Cbc est 

due aux effets de blocage des électrons à l’interface base-collecteur. En effet, sous l’effet de la 

charge des électrons en transit, le champ électrique à la jonction s’inverse à fort courant et 

s’oppose ainsi au passage de ces mêmes électrons, résultant en une augmentation du temps de 

transit et de Cbc. 

On constate également une croissance de Cbc pour les faibles valeurs de Vce (< 1,2 V). Ceci 

est dû à 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 à la tension Vce appliquée. Puisque 

Vce devient plus faible, la zone de charge d’espace diminue et entraîne ainsi une 

augmentation de Cbc. 

Par ailleurs, ce modèle rend compte de la capacité Cbc_min réelle. Ainsi, si on fait une 

extrapolation des courbes de la figure 4.23 jusqu’à Ic = 0 mA, on voit que pour Vce élevée (≥  

1,6 V), la capacité Cbc, au lieu de continuer à décroître 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 à Ic nul, et qu’elle peut varier, lorsque ce courant augmente. Ainsi, pour le transistor 

de la figure 4.24, si Ic devient plus élevé = 6 mA par exemple, avec le modèle HBT où il y a 

un effet de courant, on obtient une valeur de Cbc_min plus faible que 23 fF, Cbc_min = 21 fF 

pour Vce ≥ 1,6 V (Fig. 4.24). De plus, à ce même courant (ou plus), Cbc_min sera encore plus 

faible, si Vce devient encore plus forte (jusqu’à 2,2 V), mais cette diminution n’est plus 

significative vis-à-vis de l’amplitude de variation de Cbc. 
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En résumé (Tab. 4.3), pour Ic = 0, Cbc décroît progressivement dans les deux modèles à Vce 

faible. Quand Vce devient élevée, elle atteint la valeur Cbc_min réelle avec le modèle HBT, 

alors qu’elle continue à décroître avec le modèle Gummel-Poon. A Ic fort, le comportement 

de Cbc dans le modèle HBT dépend beaucoup de Vce, alors que dans le modèle Gummel-

Poon Cbc ne dépend pas du tout du courant. 

Vce faible (< 1,2 V) Vce fort (≥ 1,6 V)  

Ic = 0 Ic fort Ic = 0 Ic fort 

HBT Cbc Cbc constante = 
Cbc_min réelle 

(23 fF) 

Cbc 

puis 

Gummel-Poon Cbc même effet que 
Ic = 0 

Cbc            
(sous-estimée) 

même effet que 
Ic = 0 

Tab. 4.3 : Variation de Cbc en fonction de Vce et Ic selon les modèles HBT et Gummel-Poon 

Pour Vce ≥ 1,6 V, le modèle HBT présente une valeur plus faible de Cbc_min à Ic = 6 mA 

(21 fF) qu’à Ic = 0 (23 fF). Ceci signifie qu’il y a un effet de courant qui peut rendre la 

variation de Cbc plus large qu’avec le modèle Gummel-Poon. Dans notre cas, nous allons 

appliquer une tension Vce entre 1 et 2 V (à Ic = 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’équations plus complètes et plus pertinentes, le modèle HBT 

permettra de mieux prévoir le comportement du VCO vis-à-vis de la fréquence d’oscillation 

ainsi que de la plage d’accord. 

4.5.3 Modèle des lignes coplanaires 

Nous utilisons le modèle de lignes coplanaires disponible dans les logiciels de simulation 

(ADS et Cadence). La précision de ce modèle est aussi cruciale car les caractéristiques 

extraites (LCPW et CCPW) du modèle définissent la fréquence Fosc. Les paramètres nécessaires 

au calcul de l’impédance caractéristique (Z0), l’inductance (LCPW) et la capacité de la ligne 

(CCPW) sont liés aux dimensions de la ligne, ainsi qu’aux caractéristiques physiques des 

couches composant la ligne, notamment le polyimide et le substrat InP. A ce jour, le modèle 

disponible sous Cadence a été développé en 1995. Compte tenu de l’évolution technologique 

actuelle, ce modèle présente une imprécision par rapport à la réalisation réelle dans la mesure 
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où il ne tient pas compte de la couche de polyimide de la structure (Fig. 4.13). Rappelons que 

le paramètre critique lié à l’évolution technologique est la constante diélectrique effective 

(εeff) de l’ensemble des couches (Polyimide + InP). Par ailleurs, la valeur de ce paramètre du 

modèle sous Cadence est déduite à partir de la constante diélectrique relative du matériau InP 

(εr) à fréquence nulle, d’après l’expression : 

 2
11 −+≅ reff εε  Eq. 4.24 

Afin de vérifier la validité du modèle vis-à-vis du calcul de εeff et les impédances 

caractéristiques, nous avons fait brièvement une simulation électrique d’une ligne coplanaire 

avec et sans polyimide, sur le logiciel AppCad d’Agilent. Les valeurs de εeff ainsi que les 

caractéristiques CCPW et LCPW obtenues par ce logiciel sont calculées à fréquence nulle comme 

dans le cas de Cadence (Tab. 4.4). A noter que les deux logiciels ne permettent pas de calculer 

ces paramètres d’une structure composite telle que notre cas. Nous avons donc eu recours à 

une simulation électromagnétique avec le logiciel HFSS d’Ansoft, ce qui permet d’obtenir, 

pour une telle structure, les paramètres S et les valeurs de εeff en fonction de la fréquence. 

AppCad Cadence HFSS  

εeff CCPW 
(fF) 

LCPW 
(nH) 

εeff CCPW 
(fF) 

LCPW 
(nH) 

εeff CCPW 
(fF) 

LCPW 
(nH) 

Polyimide (2 µm) 2 6 0,14 - - - - - - 

InP ( 370 µm) 6,4 32 0,14 6,4 30 0,15 - - - 

Polyimide + InP - - - 6,4 30 0,15 5 Para S Para S 

Tab. 4.4 : Constante diélectrique effective, capacité et imductance de la ligne coplanaire 

estimées par les différents logiciels 

D’après ce tableau, nous pouvons voir que la valeur de εeff chute de 6,4 à 5 en comparant le 

résultat obtenu par Cadence avec celui obtenu par HFSS à 40 GHz. Cela signifie que Cadence 

néglige l’effet du polyimide sur εeff, ainsi que la variation de celle-ci en fonction de la 

fréquence. Il est donc possible que la simulation du modèle de ligne sous Cadence surestime 

la valeur de εeff réelle. Une mauvaise évaluation de εeff peut entraîner une fausse estimation 

des caractéristiques de la ligne, notamment la capacité CCPW (Eq. 4.20). 
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D’après 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 conséquent, la capacité réelle sera sans doute plus faible que celle 

estimée par le modèle sous Cadence. La fréquence d’oscillation simulée sera aussi inférieure à 

la valeur mesurée. Notons toutefois que la valeur d’inductance est légèrement différente selon 

le logiciel utilisé. Cependant, elle ne varie pas vraiment avec l’influence de la couche de 

polyimide. Ces hypothèses doivent être validées par l’extraction des valeurs d’inductance et 

de capacité de la ligne à partir des paramètres S obtenus par HFSS. 

Par ailleurs, les connexions entre la ligne et la masse, à travers la capacité de découplage, 

ainsi 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 modèle du transistor (§ 4.5.2). 

Toutefois, une étude approfondie de la ligne coplanaire sur GaAs a été faite par [Bes_98]. Elle 

révèle que la précision du calcul dépend des discontinuités géométriques de la ligne 

coplanaire. Or, dans le cas du VCO étudié, la ligne coplanaire utilisée est une ligne droite sans 

aucune déviation (voir le dessin de masques § 4.7). Nous pouvons donc considérer le modèle 

fourni par les logiciels (avec ses paramètres habituels) comme suffisant de ce point de vue. 

4.6 Simulations du VCO 

Les simulations du circuit VCO ont été divisées en deux parties. La partie fréquentielle a été 

effectuée à l’aide du simulateur « Harmonic Balance » et Paramètres S du logiciel Agilent-

ADS en utilisant le modèle Gummel-Poon pour les transistors. La partie temporelle a été faite 

avec le simulateur « Spectre » du logiciel Cadence en utilisant le modèle HBT. Actuellement, 

ce modèle est disponible à la fois sous ADS et Cadence. Mais nous avons choisi de simuler 

uniquement sous Cadence car certaines simulations plus complexes avec le modèle HBT sous 

ADS présentent un problème de convergence. En revanche, la simulation avec ADS est 

intéressante car ce logiciel propose plusieurs aspects utiles concernant le comportement 

fréquentiel du circuit. 
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4.6.1 Simulations fréquentielles : ADS 

Ces simulations ont pour but de déterminer les conditions de démarrage de l’oscillation, ainsi 

que les caractéristiques fréquentielles du VCO. Au départ, l’analyse a été faite pour la 

fréquence d’oscillation de 40 GHz. Plus tard, lorsque nous avons comparé avec la simulation 

avec Cadence, nous nous sommes aperçus que pour les mêmes paramètres du circuit, à savoir 

le transistor de type T10RA20 et la ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) µm, la 

fréquence d’oscillation obtenue avec ADS se trouvait autour de 62 GHz. Nous verrons plus 

loin que cette différence est due à la précision du modèle de transistor. 

4.6.1.1 Analyse petit signal 

Une première simulation, petit signal, en paramètres S permet de vérifier les conditions 

d’oscillation du circuit, définies dans le paragraphe § 4.2. A une polarisation fixe et Vcom = -

2,8 V, le gain de l’oscillateur est supérieur à 1 (Eq. 4.11) autour de la fréquence centrale de 62 

GHz (Fig. 4.25a). On peut également raisonner en termes d’impédance (Fig. 4.25b). A cette 

fréquence, la partie réelle, c’est-à-dire la résistance totale, est négative (Eq. 4.14), et la partie 

imaginaire s’annule à cause de l’inductance et de la capacité qui sont complexes conjugués 

(Eq. 4.15). 

  

a) Gain > 1 autour de 62 GHz b) Résistance négative à 62 GHz 

Fig. 4.25 : Simulation avec les paramètres S en petit signal : Conditions d’oscillation 

4.6.1.2 Analyse 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. 4.26a). Pour Vcom variant de -3,4 à -2 V, la variation 

de Ps sur une charge de 50 ohms est de -3,5 à -7,2 dBm, et celle de Fosc, de 59,2 à 64,1 GHz. 
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a) Caractéristiques du VCO b) Variation de Cbc correspondante 

Fig. 4.26 : Simulation « Harmonic Balance » en grand signal : Caractéristiques du VCO 

Cette variation en fréquence est due à la variation de Cbc1 et Cbc3 comme indiqué sur la 

figure 4.26b. La forte variation de fréquence pour Vcom de -3,4 à -2,5 V est le résultat de la 

variation de Cbc3, qui domine Cbc1 dont la valeur est quasi constante dans cette zone (cf. 

Fig. 4.10). Au delà de Vcom = -2,5 V, la variation de Cbc3 devient plus faible. De plus, cette 

variation est comparable à celle de Cbc1, ce qui annule la variation de la capacité totale C de 

l’équation 4.16. Cela se traduit par une faible variation de fréquence (Fig. 4.26a). Rappelons 

que le modèle Gummel-Poon a été utilisé dans ces simulations. Ces résultats seront comparés 

avec ceux obtenus en utilisant le modèle HBT ultérieurement. 

4.6.2 Simulation temporelle : Cadence 

L’analyse temporelle a été réalisée à l’aide du simulateur « Spectre ». Elle permet de 

visualiser la réponse temporelle ainsi que de déterminer l’amplitude et la forme du signal de 

sortie (V+ et V- de la figure 4.6). Les conditions de polarisation sont les mêmes que dans les 

simulations fréquentielles. La figure 4.27a illustre un état transitoire de démarrage jusqu’à 

300 ps, suivi d’une oscillation établie et maintenue dans le temps, pour Vcom fixée à -2,5 V. 

L’excursion du signal varie entre 0 et ~350 mV, ce qui donne une amplitude crête à crête (Vc-

c) de l’ordre de 350 mV, soit une puissance voisine de -5 dBm en tenant compte de la charge 

de 50 ohms. 
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a) Réponse transitoire b) Forme du signal différentiel 

Fig. 4.27 : Simulation temporelle à Vcom = -2,5 V 

La figure 4.27b montre un agrandissement de l’oscillation au bout de 1 ns. Les deux sorties 

montrent bien l’aspect différentiel du circuit. La forme du signal n’est pas parfaitement 

sinusoïdale, à cause de la présence des harmoniques. Cependant, elle n’est pas préjudiciable 

dans notre cas. En effet, l’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 signal carré est souhaitable dans l’application de récupération d’horloge, à condition 

qu’elle ne soit pas trop distordue. 

La fréquence d’oscillation (Fosc) est déduite de l’inverse de la période d’oscillation (Tosc). 

Les variations de Fosc, Ps ainsi que de Cbc en fonction de Vcom sont présentées dans les 

figures 4.28a et 4.28b. 
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a) Caractéristiques du VCO b) Variation de Cbc correspondante 

Fig. 4.28 : Simulation « Spectre » : Caractéristiques du VCO en fonction de Vcom 
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Nous observons deux zones distinctes de variation de fréquence. Dans la première zone, Fosc 

croît avec Vcom, jusqu’à Vcom = -2,8 V. Cette variation de fréquence est due à la variation 

de Cbc3 alors que Cbc1 est quasi constante. La seconde zone présente une diminution de Fosc 

pour Vcom de -2,8 à -1,9 V. Cette fois, c’est la variation de Cbc1 qui domine alors que Cbc3 

reste constante à Cbc_min. (Remarquons ici que Cbc_min de la figure 4.28b est égale à 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, alors que la figure 4.24 est le résultat d’une 

mesure, qui comporte la valeur complète de Cbc. Toutefois, cette différence ne perturbe pas 

notre raisonnement car la variation de Cbc reste la même, avec seulement un décalage de ~3 

fF. 

Par ailleurs, malgré une large variation de Cbc3 par rapport à Cbc1, la variation de Fosc due à 

Cbc3 (1ère zone) est plus faible que celle causée par Cbc1 (2ème zone). Ce qui se traduit, 

respectivement, par une plage d’accord (∆Fosc) de 4,3% (46 à 48 GHz) contre 8% (44 à 48 

GHz). Ceci peut s’expliquer par l’équation 4.16, où le poids de Cbc1 est plus fort que Cbc3 

dans l’expression de C totale (Cbe1 étant ~90 fF). Par conséquent, nous avons choisi de 

travailler dans la zone où Cbc1 est utilisée comme varactor. Ainsi, les polarisations seront 

appliquées (Tab. 4.5) de sorte que Cbc1 varie en fonction de Vce1, à travers Vcom, et que 

Cbc3 s’approche de la valeur constante Cbc_min (21 fF), c’est-à-dire à Vce3 élevée. 

Vbias = -2,2 V, Vee = -6,4 V, Vbb = 0 V, Ic = 6 mA 

 Vcom (V) Vce1 (V) Vce3 (V) Cbc1 (fF) Cbc3 (fF) 

Limite inférieure -2,8 ~2 1,5 21 21 

Limite supérieure -1,9 ~1 2,4 26 21 

Tab. 4.5 : Conditions de polarisation du VCO et variations expérimentales de Cbc1 et Cbc3 : 

On notera un léger décalage par rapport à la simulation des valeurs des capacités et surtout 

une variation plus grande de Cbc1. 

4.6.3 Analyse des résultats de simulation 

4.6.3.1 Performance en fréquence - Discussion sur Cbc et la 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 première 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 Cbc vis-à-vis de la plage d’accord, par rapport aux résultats de Lucent. Enfin, la 

dernière partie propose des solutions pour améliorer la variation de la capacité et donc 

accroître la plage d’accord. 

 ADS (1ère 
zone) 

Cadence (1ère 
zone 

Cadence (2ème 
zone) 

Lucent 
(Mesure) 

Vcom (V) de -3,4 à -2,8 de -3,4 à -2,8 de -2,8 à -1,9 de -3,6 à -2,5 

Variation de Fosc (GHz) 59 à 62 46 à 48 48 à 44 87 à 100 

∆Fosc (%) 5 4,3 8 14 

Varactor utilisé Cbc3 Cbc3 Cbc1 Cbc3 

Variation de Cbc (fF) - - 21 à 26 40 à 18 

Ps (sur 50 Ohms) entre -3 et-6 dBm 

Tab. 4.6 : Comparaison des caractéristiques du VCO ainsi que la variation de Cbc pour 

différents méthodes de simulation 

Ø Comparaison des résultats de simulation (ADS et Cadence) 

Malgré les approches différentes (fréquentielle ou temporelle) des simulations, les deux 

logiciels ont permis de déterminer 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 mêmes conditions de polarisation, les fréquences d’oscillation obtenues avec ADS 

sont largement supérieures à celles données par Cadence. Ce résultat est dû au modèle de 

transistors utilisé, à 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 1ère zone est observé. De plus, pour une même 

simulation (Cadence), la 2ème zone a tendance à donner une meilleure plage d’accord que la 

1ère zone, à cause de l’effet prépondérant de Cbc1 comme varactor, qui joue un plus grand 

rôle que Cbc3 dans le calcul de la capacité totale C. 

Ø Variation de Cbc vis-à-vis de la plage d’accord : comparaison avec le résultat de mesure 

de Lucent 
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Il faut d’abord noter que la gamme de fréquence d’oscillation du circuit de Lucent est 

différente de celle de notre circuit. Le résultat des simulations sous Cadence (en utilisant le 

modèle HBT) donne une plage de Fosc variant de 44 à 48 GHz, soit une plage d’accord de 

8%. Malgré l’utilisation de la 2ème zone, considérée comme optimale, par rapport au VCO 

réalisé par l’équipe de Lucent, cette plage d’accord reste modeste (8% contre 14%). Ceci est 

dû à la limitation de l’amplitude de variation de Cbc1. En effet, pour Vcom = -2,8 à -1,9 V, 

équivalent à Vce1 = ~2 à ~1 V, Cbc1 varie de 21 à 26 fF à Ic = 6 mA (Fig. 4.24), alors que la 

variation est de 40 à 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 Cbc1 : soit augmenter Cbc_max (> 26 

fF), soit diminuer Cbc_min (< 21 fF). 

- Pour augmenter Cbc_max, à Vce = 1 V, une possibilité est de travailler à fort courant. 

Mais d’après la figure 4.24, pour obtenir une Cbc assez significative, Ic sera trop fort 

jusqu’à dépasser la limite isopuissance. L’autre possibilité est de diminuer Vce1 

jusqu’à < 1 V, mais au delà de cette tension, l’oscillation disparaît. En conclusion, Cbc 

est déjà au maximum à Vce = 1 V. 

- Quant à la limite inférieure, Cbc_min pourrait être < 21 fF pour Vce1 > 2 V, à Ic = 6 

mA. Mais ici nous avons choisi de polariser jusqu’à 2 V afin de diminuer la 

consommation du circuit. Cbc_min ne sera pas trop pénalisée car, à Vce > 2 V, il n’y a 

pas de diminution notable de Cbc_min (§ 4.5.2). 

Par conséquent, la polarisation Vce1 de 1 à 2 V est raisonnable vis-à-vis de la variation de 

Cbc1 et du besoin d’une faible puissance consommée. 

Ø Amélioration de la plage d’accord par l’augmentation des variations de la capacité 

- Une autre façon d’améliorer la plage d’accord est de diminuer la valeur de Cbc_min 

elle-même, sans changer les polarisations. Pour cela, il faut modifier la structure 

épitaxiale de TBdH. D’après l’équation 4.18, en augmentant l’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 l’inverse 

de Cbc. Ft va se dégrader à cause de l’augmentation du temps de transit dans le 

collecteur plus épais, à surface base-collecteur constante [Bla_00]. Il en résulte une 

dégradation possible de performance des circuits rapides, notamment le circuit de 

décision, qui sera intégré sur le même substrat que le VCO. 
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- Une autre solution consiste à adopter une nouvelle architecture du circuit où 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, à des 

fréquences très élevées, des varactors avec une faible valeur de capacité sont 

nécessaires. Cette valeur deviendra vite comparable à celle des capacités de jonction 

des transistors, qui sont alors considérées comme des capacités parasites du circuit. 

C’est pourquoi nous avons choisi, dans notre travail, l’architecture à varactors 

« internes » [Bae_00] qui semble la plus adaptée pour des VCO à très haute fréquence. 

4.6.3.2 Comparaison des modèles Gummel-Poon et HBT 

Les caractéristiques du VCO dans les simulations fréquentielles utilisant le modèle Gummel-

Poon (Fig. 4.26a) sont différentes des celles obtenues par les simulations temporelles (modèle 

HBT) (Fig. 4.28a). En effet, la variation de Cbc dans chaque cas est différente à cause du 

modèle de transistor utilisé. La figure 4.29 montre simultanément la variation de Cbc1 et 

Cbc3 des figures 4.26b et 4.28b en fonction de Vcom pour les deux modèles. Cette figure 

nous amène à distinguer les deux cas où Cbc1 ou Cbc3 joue le rôle de varactor. 
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Fig. 4.29 : Variation de Cbc en fonction de Vcom pour les modèles Gummel-Poon et HBT 

Nous pouvons distinguer les différences suivantes : 

Ø La capacité minimale Cbc_min dans le modèle Gummel-Poon (noté GP) est inférieure à la 

capacité Cbc_min dans le modèle HBT. Comme nous l’avons vu dans le paragraphe 

précédent (§ 4.5.1), la capacité calculée par le modèle Gummel-Poon sous-estime 

largement Cbc pour les fortes tensions Vce, alors que le modèle HBT prend en compte les 

variations et limites réelles (§ 4.5.2). La faible valeur de Cbc dans le modèle Gummel-
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Poon entraîne une estimation fausse pour le calcul de Fosc. Ceci explique la différence 

entre les gammes de Fosc, qui est autour de 62 GHz pour le modèle Gummel-Poon, par 

rapport à 46 GHz pour le modèle HBT. 

Ø Si on regarde le tableau 4.6, on peut se demander pourquoi la plage d’accord de la 1ère 

zone simulée avec ADS est supérieure à celle simulée avec Cadence. Pour répondre à 

cette question, il faut regarder de près la variation de Cbc, c’est-à-dire la différence de 

Cbc_max et Cbc_min. 

- Pour une Vcom très élevée ou très faible (aux deux extrémités), les valeurs de Cbc du 

modèle Gummel-Poon sont inférieures à celle du modèle HBT. Ceci confirme 

l’influence de Ic sur Cbc. La figure 4.24 montre bien que pour une faible Vce, Cbc 

prise à Ic = 6 mA (HBT) est supérieure à Cbc prise à Ic nul (GP). Puisque l’extrémité 

gauche de ces courbes (1ère zone) (Fig. 4.29) correspond à la fois à de faibles Vce et au 

maximum de Cbc, Cbc_max_HBT est ainsi supérieure à Cbc_max_GP. Il en résulte 

une augmentation de la variation de Cbc et donc de la plage d’accord. En 

conséquence, le modèle HBT devrait donner une plage d’accord plus large que le 

modèle Gummel-Poon. 

- Malgré la plus forte variation de Cbc, le modèle HBT donne une plage d’accord plus 

faible  que le modèle Gummel-Poon (4,3% contre 5%) (Tab. 4.6). Ceci est dû 

certainement aux faibles valeurs de Cbc du modèle Gummel-Poon qui, malgré sa 

faible variation, joue un rôle important dans la variation de plage d’accord à des 

fréquences aussi élevées. Cependant, cette plage de 5% est surestimée à cause de 

Cbc_min sous-estimée, comme expliqué précédemment. 

Ø La figure 4.29 montre également qu’il n’y a plus d’oscillation pour Vcom > -1,8 V 

lorsque le modèle HBT est utilisé. Au delà de cette tension, Vce1 devient < 1 V et le 

transistor actif Q1 de l’oscillateur n’est plus polarisé correctement. Il en résulte une  

condition insuffisante pour satisfaire l’oscillation. Pour le modèle Gummel-Poon, 

l’oscillation disparaît plus tôt, c’est-à-dire à Vcom > -2,2 V. Cette différence est 

certainement due à la méthode de calcul de chaque modèle. 

Nous verrons plus loin dans la caractérisation du circuit que le modèle HBT permet de prédire 

plus correctement les résultats que le modèle Gummel-Poon. 
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Toutefois, 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 modèle HBT suffisamment tôt pour pouvoir estimer correctement la fréquence. D’autre 

part, ce VCO appartient à une première génération pour laquelle le but était d’étudier le 

comportement du circuit ainsi que de maîtriser la précision entre la simulation et la mesure 

aussi bien que la plage d’accord. Une fois cette étude effectuée, nous pourrons aisément 

modifier les paramètres du circuit afin d’obtenir la fréquence voulue. 

4.7 Implantation et Fabrication 

Le dessin de masques (Fig. 4.30a) a été réalisé avec l’outil de dessin du logiciel Cadence. Une 

bibliothèque d’éléments unitaires paramétrables tels que les TBdH, les résistances ainsi que 

les capacités, est disponible. Le dessin a été réalisé en respectant le maximum de symétrie afin 

d’éliminer le mode commun pour assurer un bon fonctionnement en différentiel. De plus, le 

circuit a été dessiné de façon à minimiser les parasites dus aux croisements entre les 

interconnexions. Par ailleurs, la disposition du circuit a été faite de sorte que les lignes 

coplanaires ne présentent pas de discontinuité, afin d’augmenter la précision du modèle, 

comme nous l’avons déjà évoqué (§ 4.5.3). 

Ce circuit, destiné à des mesures sous pointes, comporte des plots de sortie pour les signaux 

de haute fréquence ainsi que des plots pour les signaux continus que sont les alimentations 

(Vbias, Vee et Vbb), les tensions de commande (Vcom) et les masses. La tension Vcom a été 

séparée en deux plots pour un éventuel ajustement en cas de dissymétrie du circuit. La surface 

totale du circuit avec les plots est de 0,7x1,25 mm² en respectant la distance imposée pour les 

pointes de mesure. La figure 4.30b montre une photographie du circuit fabriqué. 
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a) Dessin des masques b) Photographie du circuit fabriqué 

Fig. 4.30 : Dessin des masques et la photographie du VCO 

Dans cette première 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 fréquence d’oscillation : 46 GHz, 45 GHz et 58 GHz, selon les TBdH et 

les lignes choisis. 

4.8 Conclusions du chapitre  

Nous avons présenté un circuit oscillant autour de la fréquence 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 à des varactors externes, ce qui rend le 

circuit plus compact, et lui permet de fonctionner à haute fréquence. 

La conception du VCO nécessite une étude approfondie des transistors et des lignes 

coplanaires car ce sont les éléments clés déterminant la fréquence d’oscillation du circuit. La 

modélisation de ces éléments est cruciale pour les simulations. Le modèle HBT, mieux adapté 

pour les TBdH, offre une meilleure prédiction des fréquences d’oscillation du VCO que le 

modèle Gummel-Poon, initialement développé pour les transistors bipolaires classiques de 

type BJT. Ceci vient de la prise en compte dans le modèle HBT des phénomènes physiques 

présents dans les TBdH, notamment la présence de la barrière due à l’hétérojonction base-

collecteur ainsi que la capacité minimale réelle. La différence entre les deux modèles repose 

essentiellement sur la variation de la capacité Cbc en fonction du courant Ic, qui est décisive 

dans le calcul de la fréquence d’oscillation ainsi que dans celui de la plage d’accord. Le choix 
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des dimensions des lignes doit être fait de façon judicieuse afin d’optimiser les performances 

du VCO. 

Le circuit a été réalisé avec la technologie InP, bien maîtrisée 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’étude du VCO à 46 GHz ouvre la voie à la réalisation d’autres VCO, fonctionnant à 

différentes fréquences. En particulier, ceci va nous amener à la réalisation d’un VCO visant 

l’application de récupération d’horloge pour les transmissions de données à 40 et 43 Gbit/s. 
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Chapitre 5 Caractérisation et Optimisation des circuits VCO 

Ce chapitre présente les résultats de caractérisation des circuits VCO. Deux conceptions ont 

été réalisées au cours de cette thèse. La première concerne les circuits conçus à partir de la 

méthode présentée dans le chapitre précédent. Les résultats de mesure en fréquence et en 

puissance seront présentés. Les comparaisons entre les différents types de circuit ainsi 

qu’entre les mesures et les simulations seront effectuées. Cette analyse nous amène à l’étude 

de l’influence des paramètres des éléments du circuit sur les performances en fréquence. Les 

conclusions acquises des résultats de la 1ère conception ont permis d’améliorer, dans la 2ème 

conception, les performances du VCO, notamment la plage d’accord. En plus de 

l’optimisation du VCO lui même, nous avons proposé un circuit avec un étage de sortie, 

appelé « buffer », afin d’améliorer la puissance et la forme sinusoïdale du signal. Dans cette 

partie, nous allons également présenter les résultats de mesures à l’oscilloscope, afin de 

relever les caractéristiques temporelles du VCO. Enfin, les performances du VCO obtenus 

dans ce travail seront commentées et comparées à l’état de l’art actuel.  
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5.1 Caractéristiques des circuits et description du banc de mesure  

5.1.1 Caractéristiques des circuits 

Le tableau 5.1 résume les valeurs des paramètres prévus pour la réalisation de la 1ère 

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 T10RA20, 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 

précédent. 

Nom du circuit VCO46 VCO45 VCO58 

Type de TBdH T10RA20 T15RA20 T10RA20 

W,G,L (µm) 15,30,250 25,20,250 25,20,200 

Fosc simulée (GHz) 46 45 58 

∆Fosc simulée (%) 8 7,9 7,4 

Ps moyenne simulée (dBm) -5 -4 -5,5 

Tab. 5.1 : Bilan des caractéristiques et performances prévues pour les VCO de 1ère 

génération 

Deux autres circuits ont été proposés : les VCO45 et VCO58, qui visent des fréquences 

d’oscillation Fosc de 45 et 58 GHz, respectivement : 

Ø 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 même gamme de fréquence, permettent de comparer les performances 

pour chaque choix technologique. 

Ø Le VCO58 permet d’explorer la possibilité de réaliser un VCO de fréquence plus élevée. 

Ce circuit utilise les mêmes 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 à l’aide de l’analyseur de 

spectre HP8565E [HP8565E]. Cet analyseur permet de visualiser une des deux sorties 

différentielles sous forme de son spectre de puissance. Il permet également de mesurer le bruit 

de phase du signal 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 à 50 GHz. Cette borne représente la limite d’utilisation de 

l’analyseur de spectre. 

Le dispositif est polarisé à l’aide du module d’alimentation HP4142B, piloté par un ordinateur 

à l’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 l’analyseur de spectre dont la résistance d’entrée est de 50 Ohms, tandis que l’autre est 

chargée par une résistance externe de même valeur afin de symétriser les deux sorties. Un 

atténuateur de 20 dB est ajouté avant la charge externe afin d’améliorer le coefficient de 

réflexion du circuit. 
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Fig. 5.1 : Banc de mesure fréquentielle pour VCO de Fosc < 50 GHz 

Pour le VCO58 dont la fréquence d’oscillation dépasse 50 GHz, nous disposons d’un 

mélangeur millimétrique externe HP11974V, capable de réaliser une extension de fréquence 

de l’analyseur de spectre [HP11974]. La série V du mélangeur symbolise la gamme de 

fréquence étendue de 50 à 75 GHz. Une combinaison de l’analyseur de spectre et du 

mélangeur série V avec son alimentation permet d’effectuer les mesures jusqu’à 75 GHz (Fig. 

5.2). 
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Fig. 5.2 : Banc de mesure fréquentielle pour VCO de 50 GHz < Fosc < 75 GHz 

5.2 Résultats de la 1ère  génération des circuits VCO 

Nous allons présenter les résultats des VCO de 1ère génération qui sont les VCO46, VCO45 et 

VCO58. Puisque le VCO46 est notre circuit de référence, les principales mesures ont été  

essentiellement effectuées sur ce circuit. Les résultats des deux autres seront présentés 

brièvement et de manière à comparer les différences par rapport au circuit de référence. Les 

conditions de polarisation sont résumées dans le tableau ci-dessous. 

 VCO46 VCO45 VCO58 

Vbias (V) -2,2 -2,4 -2,1 

Vee (V) -6,4 -6,6 -6,4 

Vbb (V) 0 0 0 

Vcom (V) de -3,4 à -1,8 de -3,4 à -1,8 de -3,4 à -1,8 

Tab. 5.2 : Conditions de polarisation pour les mesures des VCO 

Rappelons que les polarisations sont appliquées de sorte que l’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 l’étude de variation de ces résultats en fonction de la  

variation des éléments ou paramètres du circuit. 



Chapitre 5. Caractérisation et Optimisation des circuits VCO 

165 

5.2.1 Performances en fréquence et en puissance - Bruit de phase 

5.2.1.1 VCO46 

La figure 5.3 montre le spectre de puissance d’une des sorties différentielles du VCO, observé 

sur l’analyseur de spectre. Le spectre montre un pic d’amplitude de -11,5 dBm à 48 GHz. Il 

est obtenu dans les conditions de polarisation données précédemment avec Vcom = -2,2 V. A 

la même tension, nous pouvons également mesurer le bruit de phase. Celui-ci varie selon 

Vcom appliquée et est de l’ordre de -75 à -80 dBc/Hz à 1 MHz et de -60 à -65 dBc/Hz à 100 

kHz de la porteuse. A titre comparatif, le bruit de phase mesuré à partir d’un signal généré par 

un synthétiseur de fréquence (Wiltron 69087A) à 48 GHz est obtenu à -110 à 1 MHz et -95 

dBc/Hz à 100 kHz de la porteuse. 
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Fig. 5.3 : Spectre de puissance du VCO à 48 GHz 

Les caractéristiques en fréquence et en puissance du spectre VCO en fonction de Vcom sont 

montrées sur la figure 5.4. Pour Vcom variant de -2,8 à -1,8 V, la fréquence Fosc diminue de 

façon monotone. Ceci est le résultat de la variation de Cbc1, qui croît de 21 à 26 fF, alors que 

Cbc3 reste constante, comme expliqué dans le chapitre précédent (§ 4.3.2.1). Cette variation 

donne une plage d’accord (∆Fosc) de 6,5% et un gain Kvco = 3,1 GHz/V avec une fréquence 

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-estimée car les valeurs indiquées 

ne tiennent pas compte des pertes dues au câble de connexion (~3 dB) et à la pointe de 

mesure. 
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Fosc de 49,5 à 46,4 GHz 

∆Fosc = 6,5% 

Ps moyenne = -11,5 dBm (~170 mVc-c) 

Fig. 5.4 : Fréquence d’oscillation et puissance de sortie du VCO46 

Par ailleurs, nous avons fait varier d’autres polarisations, à savoir Vee, Vbias et Vbb, à Vcom 

fixe = -2,8 V par exemple. Puisque Vee et Vbias contrôlent 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 entraîne une dégradation de la plage d’accord (Eq. 4.3). 

Nous pouvons constater que Fosc_max se trouve maximale à Ibias 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. 
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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, à Vcom 

= -2,8 V, pour le VCO46 

L’autre polarisation variable est Vbb, comme le montre la figure 5.5b. Cette tension joue un 

rôle important pour la fréquence Fosc_max puisqu’elle fixe la tension Vce du transistor 

principal Q1, donc la capacité variable Cbc1. Elle joue un rôle secondaire pour la puissance 

de sortie. La puissance maximale est obtenue entre Vbb = -0,4 et 0 V. Parmi ces valeurs, la 

fréquence Fosc_max est la plus élevée à Vbb = 0 V. Afin de trouver un compromis entre une 
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fréquence Fosc_max élevée et une puissance correcte, nous avons 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 VCO45 et VCO58 

Des mesures équivalentes ont été faites sur les VCO45 et VCO58 et les courbes 

caractéristiques sont présentées sur les figures 5.6 et 5.7. Rappelons 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 à celui du VCO46. Le bruit de 

phase mesuré est également du même ordre de grandeur que celui du VCO46. 
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Fosc de 46,7 à 43,9 GHz 

∆Fosc = 6,1% 

Ps moyenne = -10,5 dBm (~190 mVc-c) 

Fig. 5.6 : Caractéristique en fréquence et en puissance du VCO45 
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Fosc de 56,6 à 53,5 GHz 

∆Fosc = 5,6% 

Ps moyenne = -11 dBm (~180 mVc-c) 

Fig. 5.7 : Caractéristique en fréquence 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 dernière est facilement explicable à partir des conditions de polarisation. Le 

tableau 5.3 résume les grandeurs électriques 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 

Iee (mA) 18,5 22,5 19,3 

Ps moyenne (dBm) -11,5 -10,5 -11 

P_consommée (mW) ~130 ~160 ~140 

Tab. 5.3 : Courants et puissances mesurés pour les différents VCO 

Puisque l’amplitude du signal est proportionnelle au courant et à la résistance de charge, il est 

normal que lorsque Ibias augmente, l’amplitude du signal augmente en conséquence. 

Cependant, la forte polarisation entraîne une consommation élevée. Par exemple, le VCO45, 

fonctionnant à 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 

l’origine dans le paragraphe suivant. 

5.2.1.3 Influence des paramètres du circuit sur la plage d’accord 

Pour comprendre d’où vient la différence de résultats en plage d’accord, nous allons identifier 

les paramètres qui différencient les trois familles de circuit. 

 VCO46 VCO45 VCO58 

Type de TBdH T10RA20 T15RA20 T10RA20 

W,G,L (µm) 15,30,250 25,20,250 25,20,200 

LCPW (nH) 0,15 0,12 0,09 

CCPW (fF) 30 39 31 

∆Fosc simulée (%) 8 7,9 7,4 

∆Fosc mesurée (%) 6,5 6,1 5,6 

Tab. 5.4 : Caractéristiques des éléments de chaque VCO : TBdH et lignes CPW 

Le tableau 5.4 présente notamment les caractéristiques de la ligne coplanaire en dimensions, 

inductance (LCPW) et capacité de la ligne CCPW, déduites à partir des simulations Cadence, 
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ainsi 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. 

Puisque la simulation donne une tendance correcte pour la plage d’accord, nous allons étudier 

l’influence des différents paramètres 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 chaque gamme de fréquence, deux types de TBdH sont utilisés : les T10RA20 et 

T15RA20. Les capacités de jonction (Cbe/Cbc) sont de l’ordre de (~70/~23) fF pour le 

T10RA20 et (~150/~33) fF pour le T15RA20. Les trois grandes familles de ligne étudiées 

sont de dimensions (15,30,L), (25,20,L) et (20,25,L) avec une longueur L variable selon 

l’ajustement de la valeur d’inductance permettant d’obtenir la fréquence visée. 

 Type de TBdH W,G,L (µm) LCPW 
(nH) 

CCPW (fF) ∆Fosc simulée (%) 

T10RA20 15,30,200 0,12 24 8,1 

 25,20,250 0,12 39 7,7 

T15RA20 15,30,155 0,09 17 7,5 

VCO 

autour de 

50 GHz 

 25,20,200 0,09 31 7,3 

T10RA20 15,30,320 0,19 38 7,9 

T15RA20 15,30,250 0,15 30 8,3 

 20,25,280 0,15 38 8,1 

VCO 

autour de 

40 GHz 

 25,20,310 0,15 48 7,8 

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 : 

Ø Dans une même gamme de fréquences et pour un même type de transistor, l’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 dû à la capacité de la ligne, qui varie 
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selon les dimensions (voir annexe C) comme indiqué dans ce tableau. Plus la capacité 

CCPW est élevée, moins large est la plage d’accord, à cause de la diminution de la 

fréquence Fosc_max, comme expliqué au chapitre précédent (§ 4.3.2.4). En conséquence, 

la plage d’accord la plus large est obtenue en utilisant une ligne dont la capacité CCPW est 

la plus faible possible. La configuration favorable correspond à une ligne avec une largeur 

W minimum et une séparation G maximum, en conservant une bonne proportion, par 

exemple W = 15 µm et G = 30 µm. Remarquons également qu’une faible longueur L 

entraîne une faible valeur de CCPW. 

Ø Cependant, la dimension optimale de la ligne pour avoir une valeur minimum de capacité 

CCPW n’est pas un critère suffisant pour obtenir une large plage d’accord. Cette 

performance dépend aussi du type de transistor utilisé. Comme le montre le cas du VCO 

de « 50 GHz », la ligne avec les dimensions (15,30,155) ne donne pas une meilleure plage 

que celle de dimensions (15,30,200), malgré sa plus faible valeur de capacité CCPW (17 

contre 24 fF). En effet, le TBdH de type T15RA20 s’avère être trop grand et donc trop 

capacitif pour la fréquence de 50 GHz, qui nécessite de faibles capacités Cbc et Cbe. 

Ø Dans la gamme des 50 GHz, l’emploi du TBdH de type T10RA20 donne une meilleure 

plage d’accord que celui du T15RA20, quelque soit la famille de ligne coplanaire utilisée : 

(15,30,L) ou (25,20,L). A l’inverse, le transistor T15RA20 est plus adapté que le 

T10RA20 pour la gamme de 40 GHz, comme le montre la simulation utilisant la famille 

(15,30,L) : la plage d’accord chute de 8,3% à 7,9%. 

Ø En résumé, une plage d’accord élevée peut être obtenue avec un choix adéquat de la taille 

du transistor en fonction de la fréquence considérée, et en concevant une ligne coplanaire 

de façon à ce que sa capacité CCPW soit minimale. 

Revenons aux trois VCO du tableau 5.4. La plage d’accord du VCO46 est supérieure à celle 

du VCO45 en raison d’une plus faible valeur de la capacité CCPW. De plus, le transistor 

T15RA20 n’est probablement pas optimal pour le VCO45. Par contre, le VCO45, malgré une 

capacité CCPW plus élevée, donne une meilleure plage d’accord que le VCO58. Celui-ci, 

utilisant à la fois un TBdH et une ligne non adaptés pour une fréquence aussi élevée, présente 

donc la plus faible plage d’accord parmi les trois types de VCO. 
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5.2.2 Comparaison des résultats entre la mesure et la simulation 

Rappelons que les VCO de cette première version ont été conçus à partir de simulations 

utilisant le modèle Gummel-Poon et le modèle HBT récemment développé. Nous avons vu 

que ce dernier modèle prend en compte plusieurs phénomènes physiques permettant de mieux 

prévoir le comportement du TBdH. D’après les résultats de mesures présentés précédemment, 

il est évident que les caractéristiques du VCO ressemblent davantage à celles obtenues en 

simulation avec le modèle HBT plutôt qu’avec le modèle Gummel-Poon. Il reste maintenant à 

vérifier le degré de précision du modèle HBT vis-à-vis des résultats de mesures. 

Il faut noter que ce modèle 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 modèle. Les résultats de mesure du VCO peuvent donc présenter un décalage par rapport à 

la simulation. Pour préciser ce décalage, nous allons comparer les deux résultats, pour les 

mêmes conditions de polarisation, en considérant les paramètres de puissance et de fréquence. 

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 à peu près 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 à ceux-ci. 
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Fig. 5.8 : Comparaison des puissances de sortie entre mesure et simulation avec le modèle 

HBT pour  le VCO46 

Nous observons un écart de 6 dB entre ces deux résultats à peu près constant sur toute la plage 

de la tension de commande Vcom. Cet écart est dû en partie aux pertes des câbles qui n’ont 
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pas été prises en compte sur la courbe de mesures. Après la correction de ~3 dB, la puissance 

Ps mesurée est évaluée à 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 -5,5 

Ps mesurée (dBm) -11,5 -10,5 -11 

Ps mesurée et corrigée (dBm) -8,5 -7,5 -8 

Ecart de Ps (dB) 3,5 3,5 2,5 

Tab. 5.6 : Récapitulatif des puissances de sortie pour les différents VCO 

Par ailleurs, l’écart résiduel (~3 dB en moyenne) pourrait être 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 modèle HBT ne soit pas encore assez précis pour la prédiction des puissances. 

5.2.2.2 Fréquence d’oscillation et plage d’accord 

Nous allons examiner les différences entre simulations et expériences sur la fréquence 

d’oscillation et la plage d’accord. Les courbes de mesure présentées sur la figure 5.9 

correspondent à des résultats pris pour Vcom de -3,4 à -1,8 V. On voit apparaître les deux 

zones de variation avec Cbc, où 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-delà de Vcom = -3,4 V, la fréquence décroît 

progressivement. Nous n’avons pas présenté ces résultats car le spectre devient très déformé 

par l’apparition d’un fort bruit. Une explication possible est qu’à partir de cette tension 

(Vcom < -3,4 V), la tension Vce du TBdH Q3 devient inférieure à 1 V, ce qui est trop faible 

pour déserter complètement le collecteur, entraînant une dégradation de performance du 

transistor. Le besoin d’une tension de polarisation élevée vient de la structure à double-

hétérojonction qui présente une barrière base-collecteur plus importante que la structure à 

simple-hétérojonction. Remarquons que ce phénomène se produit également quand Vcom > -

1,8 V. A cette tension, la tension Vce du TBdH Q1 devient également inférieure à 1 V et 

entraîne une disparition de l’oscillation. Cette hypothèse est aussi valable pour les simulations 

montrant que l’oscillation s’arrête 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) à cause d’un léger décalage de 

tension entre le modèle et les caractéristiques réelles du transistor. 
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Fig. 5.9 : Comparaison de Fosc entre mesure et simulation avec le modèle HBT pour les 

différents VCO 

Par ailleurs, cette figure (Fig. 5.9) montre un écart en fréquence d’oscillation entre la 

simulation et la mesure. Cet écart est également reporté dans le tableau 5.7. Il est « aléatoire », 

c’est-à-dire que le résultat de la mesure peut être supérieur, inférieur ou égal à celui de la 

simulation. Cette différence représente une erreur faible de l’ordre de 5% par rapport à la 

fréquence d’oscillation du VCO. 
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 VCO46 VCO45 VCO58 

Fosc_centrale simulée (GHz) 46 45 58 

Fosc_centrale mesurée (GHz) 48 45 55 

Ecart de Fosc_centrale (GHz) +2 0 -3 

∆Fosc simulée (%) 8 7,9 7,4 

∆Fosc mesurée (%) 6,5 6,1 5,6 

Ecart de ∆Fosc (%) -1,5 -1,8 -1,8 

Tab. 5.7 : Récapitulatif des fréquences d’oscillation et des plages d’accord 

pour les différents VCO 

La déviation en fréquence est peut être due aux facteurs suivants : 

Ø Différents environnements de mesures, ce qui peut créer des capacités parasites 

différentes. En particulier, dans le cas du VCO58, où un mélangeur externe a été ajouté, 

un écart négatif (-3 GHz) est observé, alors cet écart est plutôt dans le sens positif par 

rapport à la valeur simulée pour les deux autres. 

Ø Le modèle de la ligne coplanaire n’est probablement pas assez précis. En effet, nous avons 

expliqué au chapitre 4 (§ 4.5.3) que la constante diélectrique effective (εeff) de la structure 

de la ligne comporte une éventuelle surestimation. Cette hypothèse pourrait expliquer le 

fait que la fréquence d’oscillation mesurée des VCO46 et VCO45 soit supérieure ou égale 

à celle simulée. En particulier, le VCO46 utilisant la ligne de dimensions (15,30,250) µm 

semble générer plus de variation que celle utilisée pour le VCO45 (25,20,250) µm. 

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. 

Ø Des variations dues à la réalisation technologique par rapport à la valeur nominale utilisée 

dans les modèles. Ces variations peuvent avoir un impact sur les capacités Cbc et Cbe du 

TBdH et les paramètres de la ligne coplanaire qui sont l’inductance LCPW et la capacité 

CCPW ; sachant qu’à 46 GHz, un décalage de l’inductance de 0,01 nH peut induire une 

déviation de la fréquence de 1,5 GHz. Le décalage de la capacité totale de 1 fF, à travers 

Cbc, Cbe ou CCPW, peut également modifier la fréquence d’oscillation de 0,4 GHz. 
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La différence en plage d’accord des trois VCO va dans le même sens et est à peu près du 

même ordre de grandeur. Cette homogénéité semble impliquer une même 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 à 

l’environnement de mesure. L’ajout de ces effets entraîne une dégradation de la plage 

d’accord. 

Puisque la différence des résultats entre la mesure et la simulation est essentiellement liée à la 

cohérence entre la fabrication réelle et la modélisation des éléments du circuit, nous allons 

identifier l’origine de ces variations. Cette étude permettra d’établir quelques grandes lignes à 

considérer dans l’éventuel écart de la fréquence d’oscillation et de la plage d’accord du VCO 

par rapport à la conception initiale. 

5.2.3 Sensibilité de la fréquence d’oscillation et de la plage d’accord vis-à-vis des 

paramètres du circuit  : Retour à la Simulation Spectre  

5.2.3.1 Sensibilité de la fréquence d’oscillation 

L’écart en fréquence peut être du en première analyse à la précision du modèle du TBdH et de 

celui de la ligne coplanaire par rapport à la valeur mesurée des paramètres. En effet, le modèle 

HBT utilisé dans la simulation a été développé à partir de mesures des caractéristiques de 

transistors unitaires. Malgré sa validation, ce modèle peut ne pas être assez précis pour une 

application circuit, notamment dans le cas du VCO qui requiert une très bonne précision de la 

modélisation, notamment pour les capacités du transistor. Quant au modèle de la ligne 

coplanaire, nous avons évoqué à plusieurs reprises qu’il n’est pas à jour et présente très 

probablement une grande imprécision dans le calcul de son inductance et de sa capacité. 

Par ailleurs, les valeurs des paramètres des modèles ont été déterminées à partir des mesures 

faites sur une plaque donnée. Si la fabrication technologique ne génère aucune variation d’une 

plaque à l’autre, ces modèles resteront toujours valables pour toutes les plaques. En réalité, il 

existe toujours une variation plus ou moins importante entre chaque réalisation. Le résultat 

obtenu peut donc présenter un décalage par rapport à la simulation. 

Ainsi, les paramètres susceptibles de modifier la fréquence d’oscillation sont les dimensions 

et les paramètres physiques des couches de la ligne coplanaire, ainsi que les capacités de 
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jonctions (Cbe et Cbc) du TBdH. Nous allons analyser l’influence de ces paramètres sur la 

fréquence d’oscillation en utilisant la simulation Spectre. 

Ø  par rapport aux dimensions de la ligne coplanaire 

La figure 5.10 montre l’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 à son 

tour la fréquence Fosc. Prenons l’exemple du VCO46 : Une diminution de la longueur L de -

5% entraîne une augmentation de Fosc de 1,5 GHz. De même, une augmentation de 10% de 

la largeur W entraîne une augmentation de Fosc de 0,5 GHz. Remarquons que la géométrie de 

la ligne fait que l’augmentation de la largeur W entraîne systématiquement la diminution de la 

séparation G. Ainsi, l’écart de fréquence entre la valeur prévue et celle mesurée sera plus ou 

moins élevé selon la variation de chaque dimension. Dans la pratique, l’erreur de fabrication 

de la ligne est très faible (< 1 µm pour chaque dimension). Pour donner une idée, une ligne de 

dimension (15,30,250) µm peut générer une erreur en fréquence entre 0,5 et 1 GHz au 

maximum. 
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a) VCO46 b) VCO58 

Fig. 5.10 : Influence d’une variation des paramètres de la ligne sur la fréquence d’oscillation, 

à Vcom fixe, pour les  VCO46 et VCO58 

Cependant, malgré la sensibilité négligeable de la variation technologique (< 1 µm) par 

rapport à la longueur (> 200 µm), 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 modèle. Cette situation peut 

fausser la longueur effective prise dans l’évaluation de l’impédance caractéristique de la ligne, 

notamment l’inductance (LCPW). 
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Ø par rapport aux paramètres physiques des couches : εeff et h 

Ces paramètres 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’allons pas évoquer l’influence de la hauteur du 

substrat (h) car elle reste suffisamment importante pour que la fréquence Fosc n’en dépende 

pas. En revanche, l’épaisseur du polyimide peut influencer la constante diélectrique effective 

(εeff) de l’ensemble des couches et modifier ainsi l’impédance caractéristique (Z0) de la ligne 

(§ 4.3.2.4 du chapitre 4). De plus, nous avons fait une simulation sur HFSS qui montre cette 

tendance (§ 4.5.3 du chapitre 4). Par ailleurs, les résultats de mesure nous laissent croire que 

l’effet de la variation l’impédance caractéristique due au polyimide existe, à cause de l’écart 

de la fréquence d’oscillation obtenue. 

Une solution consiste à déposer la ligne directement sur le substrat, ce qui est le cas du niveau 

Métal1. Cependant, à cause de la plus faible épaisseur métallique (1 µm au lieu de 1,2 µm), il 

y aura un peu plus de pertes dans le Métal1 que le Métal2. Aussi, le routage de la ligne et 

d’autres éléments du circuit se compliquera. 

Ø par rapport aux capacités de jonctions du TBdH 

Toute variation des capacités Cbe ou Cbc peut également modifier la fréquence d’oscillation. 

Rappelons que les capacités participant à la détermination de la fréquence Fosc sont Cbc1, 

Cbc3 et Cbe1 du chapitre précédent (§ 4.3.2.1) et que la fréquence Fosc est déterminée par la 

valeur de la capacité totale (cf. Eq. 4.16). Puisque Cbe1 est grande devant Cbc3, elle n’a donc 

pas beaucoup d’influence, étant en configuration série, sur la capacité totale. Par conséquent, 

tant que Cbe1 reste très grande devant Cbc3, sa variation est négligeable vis-à-vis du 

changement de la fréquence Fosc. 

En revanche, une variation des capacités Cbc, notamment Cbc1, peut être responsable de la 

variation de la fréquence Fosc. Toutefois, les caractéristiques du transistor restent en général 

identiques pour chaque réalisation et ne présentent guère de variation d’une plaque à l’autre. 

5.2.3.2 Sensibilité de la plage d’accord 

Nous avons vu dans le paragraphe § 5.2.1.3 l’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’ajoute dans le calcul de la capacité totale (Eq. 4.16), déterminant la 

fréquence Fosc, et modifie ainsi la plage d’accord (§ 4.3.2.4 du chapitre 4). Tout se passe 

comme si la capacité CCPW se comportait comme une capacité supplémentaire qui dégrade la 

plage d’accord. En règle général, elle est déjà incluse dans le modèle de la ligne dans la 

simulation. En admettant que la capacité CCPW calculée par le modèle correspond bien à la 

réalité, la dégradation de la plage d’accord mesurée par rapport à la valeur simulée 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 l’ordre de quelques fF, selon la surface du croisement (§ 4.4.2.5). 

Nous n’avons pas pris en compte ces capacités car elles sont difficilement calculables de 

façon précise. En revanche, nous pouvons estimer leur influence sur la plage d’accord, 

obtenue par simulation en ajoutant une capacité parasite entre la base et l’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 à plus basse fréquence. Le circuit VCO40 a été ainsi ajouté 

afin de confirmer la meilleure performance en plage d’accord pour les plus basses fréquences. 

Ce point est confirmé dans le tableau 5.5, où la plage d’accord maximum, obtenue quand tous 

les paramètres sont optimisés, est de 8,3% pour le VCO à 40 GHz contre 8,1% pour le VCO à 

50 GHz. 



Chapitre 5. Caractérisation et Optimisation des circuits VCO 

179 

5.2.4 Conclusion sur les premiers résultats de VCO et perspectives 

5.2.4.1 Synthèse des résultats de la 1ère génération des circuits VCO 

Nous avons réalisé plusieurs types de VCO avec des paramètres différents, tels que les 

dimensions de la ligne coplanaire et le type de TBdH, pour plusieurs fréquences. Cette variété 

nous a permis d’observer l’influence de chaque paramètre et d’en tirer des informations utiles 

à la 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 même bruit de 

phase. Les différentes caractéristiques obtenues nous ont permis d’interpréter le rôle de 

certains éléments du circuit qui n’ont pas été observés lors de la simulation initiale. En effet, il 

s’avère que non seulement le choix des dimensions de la ligne coplanaire, mais aussi la taille 

du transistor sont des éléments cruciaux pour obtenir le maximum de plage d’accord. De plus, 

cette plage peut être 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 être considéré. Par ailleurs, 

augmenter la valeur des polarisations permet d’augmenter l’amplitude (ou la puissance) de 

sortie mais ceci entraîne 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 : 

Ø 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. Après la correction due aux pertes dans les 

câbles de mesure estimées à ~3 dB, nous avons observé des pertes en excès dues, a priori, à 

l’environnement de mesure ou autres, également de l’ordre de ~3 dB. La puissance de sortie, 

égale à -8 dBm après correction, peut être améliorée à l’aide d’un circuit d’amplification en 

sortie (ou buffer). 
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Ø Fréquence d’oscillation 

Pour les trois familles de VCO, il existe une déviation, comprise entre -3 et +2 GHz, par 

rapport à la fréquence centrale simulée. D’après le caractère aléatoire de cette déviation, il est 

probable que le décalage de fréquence vient, en partie, de l’environnement de mesure 

différent pour chaque circuit. Cependant, la précision des modèles par rapport à des variations 

technologiques peut aussi contribuer à cette différence. Ces variations peuvent agir aussi bien 

sur l’impédance caractéristique de la ligne coplanaire que sur les capacités de jonction des 

transistors. En particulier, le modèle de la ligne coplanaire ne prend pas en compte les 

conditions réelles aux extrémités de la ligne. De plus, les paramètres physiques des couches 

n’ont pas été actualisés. Par ailleurs, le modèle HBT utilisé dans la simulation n’était peut être 

pas assez précis dans notre cas à cause de son développement récent ou des dispersions de 

réalisation technologique d’une plaque à l’autre.  

Ø Plage d’accord 

La caractéristique mesurée de la fréquence d’oscillation en fonction de la tension de 

commande présente le même profil qu’en simulation. Nous retrouvons les deux zones de 

variation de fréquence selon les capacités utilisées. La zone retenue est celle où la capacité 

Cbc1 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 fréquence 

(50 GHz). Dans tous les cas, la plage d’accord mesurée présente une variation relative 

d’environ 25% inférieure à la simulation. Puisque ce décalage varie systématiquement dans le 

même sens, nous en déduisons qu’il vient d’une même origine, probablement des capacités 

parasites. En effet, ces dernières sont les seules capacités non prises en compte dans les 

simulations. Il faut noter que malgré le soin dans la conception du dessin de masques, ces 

capacités sont inévitables. Remarquons également que la précision en fréquence 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 2ème génération des circuits VCO 

A partir des résultats de VCO de la 1ère génération, nous avons pu déduire les paramètres 

importants à modéliser et optimiser pour améliorer les performances du VCO. Cette première 

expérience nous a permis d’envisager une seconde conception avec davantage de maîtrise. La 

2ème génération du VCO comportera les modifications suivantes : 
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Ø Les dimensions de la ligne coplanaire seront choisies de façon à ce que la capacité de la 

ligne soit au minimum possible tout en gardant une taille raisonnable de transistor. Ces 

paramètres seront destinés à créer une oscillation autour de la fréquence centrale de 40 

GHz et à obtenir la plage d’accord la plus large. 

Ø Compte tenu des variations aléatoires de la fréquence Fosc, par rapport à la valeur simulée 

lors de la première réalisation technologique, il a été difficile de définir une correction 

unique pour garantir la précision sur la fréquence centrale exacte de 40 GHz. La solution 

choisie consiste à réaliser plusieurs versions de VCO avec différentes longueurs de ligne. 

Mais ceci se traduit par une surface occupée plus grande sur la plaque et le nombre de 

circuits à caractériser augmente. Par conséquent, cette solution est recommandée lorsque 

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 à celle visée et 

n’affectera guère la plage d’accord du VCO. 

Ø Une fois le cœur du VCO optimisé, nous pourrons ajouter un circuit d’amplification afin 

d’augmenter la puissance de sortie ainsi que d’améliorer la forme sinusoïdale du signal. 

Malgré l’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 2ème génération : VCO40 et VCO40BF 

5.3.1 Architecture du VCO40 et du buffer 

L’architecture du VCO à 40 GHz est la même que celle utilisée auparavant, sauf que les 

paramètres des éléments du circuit sont modifiés. Nous avons utilisé les transistors de type 

T15RA20 qui présentent une variation de la capacité Cbc de 37 à 30 fF lorsque Vce varie 

entre 1 et 2 V. Ce type de TBdH est très bien adapté pour un VCO de fréquence voisine de 40 

GHz (§ 5.2.1.3). De plus, une ligne coplanaire de dimensions (15,30,250) µm est utilisée afin 

d’optimiser la plage d’accord et de fixer Fosc_centrale à 40 GHz. 

Dans cette 2ème conception, nous avons aussi 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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Fig. 5.12 : Schéma électrique de l’étage de sortie (Buffer) du VCO 

Une paire d’émetteur-suiveur (Q12 et Q13) est utilisée pour ramener les tensions V+ et V- du 

VCO à des valeurs adaptées pour polariser l’amplificateur. De plus, grâce à son impédance 

d’entrée élevée, l’émetteur-suiveur évite toute perturbation de l’oscillateur causée par des 

variations de la charge [Gra_01]. Ref est la résistance nécessaire à la polarisation. 

Une paire différentielle (Q14 et Q15) est utilisée pour amplifier le signal tout en améliorant sa 

forme sinusoïdale en éliminant les harmoniques dues au mode commun. Ce résultat sera 

montré plus loin à l’aide d’une visualisation à l’oscilloscope. L’amplificateur différentiel est 

polarisé à l’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 RL. 

5.3.2 Simulation avec Cadence : caractéristiques temporelles et fréquentielles 

Les simulations ont été effectuées avec le simulateur Spectre en utilisant le modèle HBT. Les 

résultats pour les circuits avec et sans buffer (VCO40BF et VCO40) sont présentés sur les 

figures suivantes. 
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a) Forme du signal différentiel (temporel) b) Caractéristiques du VCO (fréquentiel) 

Fig. 5.13 : Simulations « Spectre » : temporelle et fréquentielle pour le VCO40 
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a) Forme du signal différentiel (temporel) b) Caractéristiques du VCO (fréquentiel) 

Fig. 5.14 : Simulations : temporelles et fréquentielles à l’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 signal de sortie du VCO inhomogène et 

instable. En revanche, lorsque le buffer est ajouté, ce signal est plus proche d’une sinusoïde et 

reste de la même forme quelque soit Vcom (Fig. 5.14a). La dépendance de la forme du signal 

selon la tension Vcom sera illustrée dans la partie traitant des mesures à l’oscilloscope. 

Par ailleurs, dans la pratique, le signal d’horloge utilisé pour déclencher les circuits de 

décision vient d’un générateur de signal sinusoïdal et non carré. Il est donc préférable 

d’utiliser un signal sinusoïdal, plus facile à contrôler et plus stable, comme signal d’horloge. 
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Remarques : On aurait pu visualiser les harmoniques du signal dans le domaine fréquentiel, à 

partir d’une simulation « Harmonic Balance » du logiciel ADS. Malheureusement, les 

simulations avec le modèle HBT présentent des problèmes de convergence à cause de la 

complexité du logiciel et du manque de maturité du modèle intégré. 

Les caractéristiques des VCO40 et VCO40BF (Fig. 5.13b et Fig. 5.14b) sont semblables à 

celles obtenues pour les VCO de 1ère 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 signal 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 les paramètres des éléments ainsi que les caractéristiques de 

circuits obtenues par simulation. La fréquence d’oscillation et la plage d’accord sont à peu 

près les mêmes pour les deux types de VCO. Le VCO avec buffer donne un signal amplifié et 

plus sinusoïdal que le VCO sans buffer. 

Nom du circuit VCO40 VCO40BF 

Type de TBdH T15RA20 T15RA20 

W,G,L (µm) 15,30,250 15,30,250 

Fosc simulée (GHz) 40 40 

∆Fosc simulée (%) 8,3 8,4 

Ps moyenne attendue (dBm) -3,7 +1,2 

Forme du signal attendue Sinusoïdale déformée Sinusoïdale améliorée 

Tab. 5.8 : Bilan des caractéristiques et performances prévues pour les VCO de 2ème 

génération 

5.3.3 Implantation : VCO avec buffer 

Puisque l’architecture du VCO40 est identique à celle des circuits de 1ère génération, son 

dessin de masques l’est aussi (avec des TBdH et les lignes différents). Nous n’allons donc 

présenter que le dessin de masques du VCO avec buffer (Fig. 5.15a). Le circuit occupe 

naturellement une surface plus grande (1x1,25mm²) car il comporte deux accès 
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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 aussi 

importante pour la  même raison que le cœur du VCO, c’est-à-dire éliminer le mode commun. 

Le circuit a été fabriqué en utilisant la même technologie qu’auparavant. La photographie du 

circuit fabriqué est montrée dans la figure 5.15b. 

 
 

a) Dessin des masques b) Photographie du circuit fabriqué 

Fig. 5.15 : Dessin des masques et photographie du VCO avec buffer 

5.4 Résultats de la 2ème génération des circuits VCO 

Les caractérisations des VCO sont séparées en deux parties. La première partie est identique à 

celle utilisée pour la 1ère génération des circuits, à 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 fo rmes du signal dans le temps, à Vcom fixe, sur 

l’oscilloscope. Nous verrons les différentes formes selon Vcom et l’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 s’agit des tensions Vbias et Vee qui ne sont pas les mêmes dans la 

simulation que dans la mesure (Tab. 5.9). En effet, dans la simulation, Vbias et Vee sont 

fixées de façon à ce que Vce varie de 2 à 1 V, ce qui rend la variation de Cbc maximum, et 

que 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-à-vis 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 à ceux simulés, à cause du changement de 

paramètres par rapport au modèle HBT. 

 Mesure Simulation 

Vbias (V) -3,3 -2,4 

Vee (V) -6,9 -6,6 

Vbb (V) 0 0 

Vcom (V) de -3,3 à -1,8 de -2,8 à -1,9 

Vef (V) -2,5 -2,5 

Vdiff (V) -5,3 -5,3 

Tab. 5.9 : Conditions de polarisation pour la mesure et la simulation 

Notons aussi que le changement de polarisation décale la fréquence d’oscillation vers le haut 

de l’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 1ère plaque réalisée (82465) pour cette 

2ème conception. Malheureusement, un problème de sous-gravure est survenu lors de la 

réalisation de la plaque. Nous remarquons d’abord un mauvais rendement à cause de l’excès 

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 µm) entraîne une diminution de la sur face base-émetteur. Il en résulte une 

diminution de la capacité de jonction Cbe de l’ordre de 13 fF. D’après le calcul de la capacité 

totale C (Eq. 4.16) et en prenant compte de la capacité de la ligne coplanaire (CCPW), la 

fréquence d’oscillation devrait augmenter de ~0,8 GHz par rapport au 40 GHz prévu. 

Cependant, nous allons voir que tous les résultats obtenus ici correspondent à une fréquence 

d’oscillation décalée de l’ordre de +4 à +6 GHz par rapport à 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 la puissance de sortie des circuits avec 

ou sans buffer, qui sont les clés de cette 2ème conception. 
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5.4.1.1 VCO40 

La figure 5.16 montrent le spectre de puissance mesuré sur le circuit VCO40 à 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 à 1 MHz de la porteuse. A ce stade, 

les résultats sont les mêmes que ceux obtenus avec la 1ère génération. 
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Fig. 5.16 : Spectre de puissance et Bruit de phase du VCO à 46 GHz 

Les caractéristiques en fréquence et en puissance du VCO en fonction de Vcom sont 

présentées sur la figure 5.17a. Puisque les conditions de polarisation pour la mesure ne sont 

pas les mêmes que pour la simulation, la plage de variation de Vcom est aussi différente. 

Ainsi, la plage d’accord de 8,8% est obtenue pour Vcom variant de -3,3 à -1,8 V, et Fosc_max 

se trouve à Vcom = -3,3 V au lieu de -2,8 V en simulation (Fig. 5.13b). Si nous refaisons une 

simulation en utilisant les mêmes 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 fréquence 

simulée varie plus lentement, en particulier, à partir d’une certaine valeur de Vcom (< -2,6 V). 

Comme nous l’avons expliqué précédemment, ceci est à cause de l’invalidité du modèle HBT, 

dans lequel la variation de Cbc ne correspond plus à la réalité. Le calcul de la capacité totale 

C, dépendant de Cbc1 et Cbc3, est ainsi faussé et rend la variation de Fosc incorrecte. Il n’est 

donc pas possible de comparer les résultats de mesure à la simulation dans ces conditions. 
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a) Caractéristiques mesurées b) Fosc mesurée vs Fosc simulée 

Fig. 5.17 : Caractéristiques en fréquence et en puissance du VCO40 

Cependant, le résultat expérimental montre que la plage d’accord (8,8%) est nettement 

améliorée par rapport au résultat de la 1ère génération (autour de 6%). Cette amélioration 

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, l’optimisation de la plage d’accord a été 

faite en modifiant les paramètres des éléments du circuit, notamment le type de TBdH et les 

dimensions de la ligne coplanaire. Nous pouvons ainsi valider cette méthode d’optimisation 

pour les futures conceptions. 

Quant à la puissance de sortie (Fig. 5.17a), nous avons obtenu le même résultat 

qu’auparavant, c’est-à-dire qu’elle est sensiblement constante autour d’une valeur moyenne 

de -11 dBm, mesurée sur une charge de 50 Ohms, ce qui est équivalent à une amplitude crête 

à crête de ~250 mV, après correction de 3 dB de perte des câbles. Cette amplitude peut être 

augmentée grâce à l’utilisation d’un buffer, comme présenté dans le paragraphe suivant. 

5.4.1.2 VCO40BF 

A l’évidence, le spectre du signal de sortie du VCO40BF (Fig. 5.18a) montre une puissance 

de sortie élevée (-6 dBm). Cette puissance est à peu près constante sur toute la plage de Vcom 

(Fig. 5.18b). Sur cette même 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 élevée (500 au lieu de 160 

mW). 
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a) Spectre de puissance b) Caractéristiques mesurées 

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, à cause du mauvais rendement de la plaque mesurée, le circuit présentant le 

meilleur résultat, possède 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 fréquence 

identiques à celles du circuit sans buffer. Malgré cette légère différence, la plage d’accord du 

circuit avec buffer présente une amélioration par rapport aux circuits de 1ère génération. 

44

45

46

47

48

-3,6 -3,4 -3,2 -3 -2,8 -2,6 -2,4 -2,2 -2 -1,8 -1,6

Vcom (V)

F
o

sc
 (

G
H

z)

-18

-16

-14

-12

-10

-8

-6

-4

-2

0

P
so

rtie (d
B

m
)

 

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 

VCO40BF (avec buffer) de la 2ème conception. 
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 VCO40 VCO40BF 

Fosc_centrale (GHz) 46 46 

Fosc_min à Fosc_max (GHz) 43,8à47,8  44,6à 47,9  

∆Fosc (%) 8,8 7,1 

Ps moyenne (dBm) -11 -6 

Ps moyenne corrigée (dBm) -8 -3 

Amplitude de sortie (mVc-c) ~250 ~450 

Puissance consommée (mW) ~160 ~500 

Tab. 5.10 : Bilan des caractéristiques et performances mesurées des VCO de 2ème génération 

Ø Les fréquences d’oscillation mesurées sont autour de 46 GHz dans les deux cas. Sur 

l’ensemble de cette plaque (82465), les circuits mesurés présentent un décalage de 5-6 

GHz supérieur à la valeur prévue. Ceci est dû d’une part au changement des conditions de 

polarisation (~ +1 GHz) et d’autre part aux problèmes liés à l’excès de la sous-gravure de 

la plaque (~ +0,8 GHz). Cependant, il reste un écart résiduel qui est dû certainement, en 

plus aux effet parasites, à l’imprécision du modèle de transistor et/ou de ligne coplanaire. 

En particulier, celle-ci semble avoir montré son effet dès la 1ère génération de VCO, où il 

existe un décalage de +2 GHz avec une ligne de dimension (15,30,250) µm. En effet, ce 

décalage dans le même sens, ici supérieur à la valeur simulée, est typique d’une 

incohérence entre les modèles 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 modèles sont valables. Dans le cas 

contraire, où il existerait le même décalage de fréquence, nous devrons remettre en cause 

la validité des modèles. 

Ø La plage d’accord mesurée est améliorée par rapport à la 1ère conception, ce qui est dû,  à 

la fois, à l’optimisation des éléments du circuit et à la 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 si les futures plaques ne présentent aucun problème de 

réalisation. 

Ø La puissance de sortie des VCO sans buffer est à peu près la même que dans la conception 

précédente (~ -11 dBm) car elle est liée à la puissance consommée du circuit. En ajoutant 

un buffer, l’amplitude de sortie est presque doublée au détriment de la consommation, 

trois fois plus élevée. 

Ø Enfin, grâce à la paire différentielle du buffer, les harmoniques, à l’origine de la 

déformation du signal, sont éliminées. Nous allons voir ultérieurement cette amélioration 

à travers les mesures à l’oscilloscope. 

5.4.2 Caractérisation fréquentielle du VCO sur d’autres plaques réalisées 

Au cours de la rédaction de cette thèse, nous avons disposé de nouvelles plaques de circuit 

VCO. Il s’agit d’une plaque 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 dépôt sur le substrat [Gol_97]. En théorie, cela ne doit pas 

affecter de façon considérable les performances du transistor et donc du cir cuit. 

Nous avons pu caractériser les circuits VCO de 2ème génération sur ces plaques avec les 

résultats qui sont présentés dans le tableau suivant. 
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 82465 (CBE) 
sous-gravée 

82508 (CBE) 53407 (GS-MBE) 

Rendement (polarisation) < 50% 99% 99% 

Rendement (fonctionnalité) < 10% ~50% ~50% 

Fosc visée (GHz) 40 40 40 

Fosc mesurée (GHz) 45-46 44-45 45-46 

∆Fosc mesurée (%) ~8,5 ~9,5 ~10,5 

Ps moyenne mesurée (dBm) -11 -10 -9 

Amplitude de sortie (mVc-c) ~250 ~280 ~320 

Vee -6,9 -7,4 -7,5 

Vbias -3,3 -3,4 -2,9 

Puissance consommée (mW) ~160 ~190 ~230 

Qualité de spectre moyenne bonne très bonne 

Bruit de phase (dBc/Hz à 1 MHz) -75 à -80 -80 à -85 -85 à -90 

Tab. 5.11 : Bilan des caractéristiques et performances mesurées du VCO40 sur différentes 

plaques 

Par rapport à la qualité des plaques, 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 plaque « GS-MBE » que sur la plaque « CBE », 

sans doute à 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 plaques présentent toutes 

un décalage en fréquence de l’ordre de +5 GHz. Ce résultat montre une homogénéité du 

décalage malgré les réalisations différentes. Cela signifie qu’il y a des origines constantes 

d’erreur, telles que la précision du modèle ou les capacités parasites qui se sont reproduites 

pour toutes les plaques. Nous pouvons penser qu’il s’agit de : 
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Ø Le modèle de la ligne coplanaire qui d’abord surestime la capacité CCPW. Puis 

l’obsolescence du modèle par rapport à la technologie actuelle, ce qui peut entraîner un 

mauvais calcul de l’impédance caractéristique. En effet, ce modèle ne prend pas en 

compte la couche de polyimide dans la structure, ni des variations de paramètres tels que 

εeff en fonction de la fréquence. Enfin, le modèle ne prend pas en compte les conditions 

aux extrémités de la ligne, ce qui peut fausser la valeur de l’inductance LCPW effective. 

Ø Les conditions de polarisation qui sont différentes de celles données en simulation. Nous 

avons observé que l’augmentation en tension d’alimentation décale la fréquence 

d’oscillation vers le haut et élargit la plage d’accord, comme nous pouvons le constater 

dans le tableau 5.9. La plaque « GS-MBE » donne la plage d’accord et la puissance de 

sortie les plus élevées, mais avec la consommation la plus grande. 

Ø Les capacités parasites dans le dessin de masques ou celles générées par l’environnement 

de mesure. De plus, pendant la caractérisation sous pointes, les plaques sont posées sur le 

plateau de mesure qui est connecté avec la masse. L’estimation de la capacité et de 

l’inductance de la ligne coplanaire peut être faussée car le modèle simulé ne prend pas en 

compte le plan de masse à la face arrière du substrat. 

Si on compare le VCO40 de la 2ème génération au VCO45 de la 1ère génération, leur point 

commun est le transistor utilisé, qui est de type T15RA20 (Tab. 5.4). Le VCO45 ne génère 

quasiment pas d’écart de fréquence, alors que le VCO40 en génère +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 1ère génération qui utilise également la ligne de dimensions 

(15,30,250) µm 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-à-vis de l’influence de ses 

capacités (Cbc et Cbe) par rapport à la capacité de la ligne (CCPW) dans le calcul de la capacité 

totale. Par ailleurs, ils ne sont pas issus d’une même plaque ni mesurés dans les mêmes 

conditions de polarisation, ce qui peut aussi contribuer à cette différence. 

A noter qu’en raison du calendrier de rédaction, nous n’avons pas pu exploiter tous les 

résultats sur ces deux dernières plaques, notamment ceux des circuits VCO40 avec buffer. 

Mais à première vue, nous avons constaté un résultat cohérent à 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 l’oscilloscope  : Caractérisation temporelle 

La 2ème partie de mesures sur la plaque 82465 concerne la caractérisation des circuits dans le 

domaine temporel. Nous avons visualisé les signaux de sortie des VCO (avec et sans buffer) 

pour les différentes tensions de commande. Les résultats de mesures sont comparés avec ceux 

obtenus à partir d’un générateur de signal sinusoïdal. 

5.4.3.1 Description du banc de mesure 

Le banc de mesure est composé d’un oscilloscope large bande Agilent [DCA86100B], d’un 

diviseur statique monté en boîtier 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 être dans certains cas le signal de test lui-même. Les deux signaux (de test et de trigger) 

ayant la même gigue, ils ont donc une bonne cohérence de phase. Or, en haute fréquence, on 

utilise un signal de trigger de fréquence moins élevée. Par conséquent, le signal de trigger doit 

être un sous-multiple de la fréquence du signal à visualiser. Notre base de temps fonctionne 

sur trois gammes de fréquence : a) 9-12,6 GHz, b) 18-25 GHz et c) 39-45 GHz. Par exemple, 

pour mesurer un signal de 46 GHz, la base de temps à utiliser est celle à 23 GHz qui 

appartient à la gamme b) ou celle à 11,5 GHz de la gamme a). 

Pour générer le signal de trigger à 23 GHz, nous avons pris le signal de sortie du VCO, puis 

l’avons divisé par deux à l’aide d’un diviseur statique fabriqué dans notre équipe [Puy_03]. 

Celui-ci est alimenté sous une tension de -8 V. 

La figure ci-dessous montre le synoptique de l’expérience, comme précédemment expliqué. 

Les deux sorties du VCO sont utilisées : l’une, divisée par deux, comme base de temps pour 

l’oscilloscope, l’autre comme signal à mesurer provenant directement du VCO. Afin d’être 

visualisé sur l’oscilloscope, le signal est échantillonné à travers une tête d’échantillonnage. 

Nous avons également observé la sortie du diviseur statique sur l’autre entrée de 

l’oscilloscope afin de vérifier la division de fréquence.  
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Fig. 5.20 : Banc de mesure temporelle sur l’oscilloscope  pour VCO40 et VCO40BF 

5.4.3.2 Forme du signal observée 

Ø Signal de référence : sortie du synthétiseur de fréquence 

Pour permettre une meilleure compréhension des résultats, nous allons d’abord présenter le  

résultat de mesures à partir d’un synthétiseur de fréquence d’Anritsu [AN69077B]. Cet 

appareil génère un signal sinusoïdal de fréquence et puissance désirées. Le signal à mesurer 

vient, dans ce cas, du synthétiseur au lieu du VCO, le signal de trigger venant 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 signal d’horloge utilisé 

pour les mesures de transmission numérique à 40 Gbit/s. 
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a) sortie directe du synthétiseur b) sortie du diviseur (en bas) 

Fig. 5.21 : Caractéristiques du signal généré par le synthétiseur 

La figure 5.21a montre un signal de forme parfaitement sinusoïdale à la fréquence de 46 GHz. 

Ce signal est également présent dans la partie supérieure de la figure 5.21b, en parallèle au 

signal de sortie du diviseur (partie inférieure). On voit bien que celui-ci est un signal à 

fréquence moitié. 

Par ailleurs, les gigues de phase ont été mesurées (en rms). Rappelons que la gigue de phase 

est en fait l’équivalence du bruit de phase mesuré dans le temps. Cette grandeur quantifie 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 Jmes1 ~200 fs (Fig. 5.22). En 

constatant que l’oscilloscope est déclenché par le signal de trigger, la sortie directe du 

synthétiseur comporte donc la gigue du synthétiseur (Jsyn) et aussi celle du signal de trigger 

(Jtrig). Si on suppose que le synthétiseur (et l’oscilloscope) génère une gigue négligeable, la 

gigue mesurée Jmes1 est donc uniquement celle causée par le signal de trigger. Or, celui-ci  

provient en réalité de la sortie du diviseur. Par conséquent, nous pouvons déduire que la gigue 

mesurée Jmes1 est approximativement la gigue du diviseur (Jdiv), qui est déduite selon la 

relation : 

 Jmes1 ² = Jsyn² + j trig² = Jsyn² + j div² Eq. 5.1 

200² ≅ 0² + 200² 
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Cette hypothèse se confirme par observation de la gigue de sortie du diviseur Jmes2 (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 très faible. Et puisque le 

signal de trigger est la sortie du diviseur lui-même, la gigue observée à l’oscilloscope est donc 

le « double » de celle du diviseur (Jdiv), comme l’indique la relation : 

 Jmes2 ² = Jdiv² + jtrig² = Jdiv² + jdiv² Eq. 5.2 

300² ≅ 200² + 200² 

Synthétiseur

Sortie directe synthétiseur

Sortie diviseur
Diviseur 
statique

Sortie trigger

Jmes1

Jmes2

Jsyn

Jdiv

Synthétiseur

Sortie directe synthétiseur

Sortie diviseur
Diviseur 
statique

Sortie trigger

Jmes1

Jmes2

Jsyn

Jdiv  

Fig. 5.22 : Estimation de la gigue du diviseur 

Le diviseur statique génère donc une gigue de ~200 fs, lorsqu’on applique un signal provenant 

du synthétiseur (signal très pur à gigue négligeable) comme entrée. 

Ø Signal de sortie du VCO40 à Vcom = -2,4 et -2,7 V 

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 déformés et cela de façon différente. 

Ces formes variables, ni carrées ni sinusoïdales, ne sont pas appropriées à une utilisation 

directe comme signal d’horloge. Ceci confirme donc l’intérêt d’utiliser un buffer qui, en plus 

d’augmenter l’amplitude, améliore et garde une forme constante au signal. Remarquons que 

l’amplitude crête à crête mesurée est ~210 mV, légèrement différent comparé au résultat de 

caractérisation fréquentielle (~250 mV). Ceci est lié aux sensibilités et étalonnages différents 

des deux bancs. 
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a) sortie directe du VCO b) sortie du diviseur (en bas) 

Fig. 5.23 : Caractéristique du signal généré par le VCO40 à Vcom = -2,4 V 

  

a) sortie directe du VCO b) sortie du diviseur (en bas) 

Fig. 5.24 : Caractéristique du signal généré par le VCO40 à Vcom = -2,7 V 

Les figures 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 

fréquence de sortie du VCO. De plus, nous pouvons remarquer qu’en sortant du diviseur, le 

signal est relativement propre (sinusoïdal). Cela s’explique par le fait que le rôle du diviseur 

est de ne pas laisser passer de fréquences (harmoniques) autres que la fréquence fondamentale 

à 23 GHz. 

Pour les deux tensions Vcom, la gigue mesurée (Jmes1) est ~650 fs pour la sortie directe du 

VCO et ~460 fs pour la sortie du diviseur (Jmes2) (Fig. 5.25). En appliquant l’équation 5.1 vue 
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précédemment et en remplaçant la gigue du synthétiseur par celle du VCO, nous pouvons 

déduire la gigue du VCO. Or, cette fois-ci, en appliquant l’équation 5.2, la gigue mesurée à la 

sortie du diviseur (~460) fs est différente à la valeur mesurée avec le synthétiseur (~300 fs), 

ce qui revient à dire que l’estimation de la gigue du diviseur (Jdiv) n’est plus exacte lorsque la 

sortie du VCO est utilisée comme signal d’entrée. Ceci est certainement dû à l’instabilité et à 

la déformation du signal de VCO à cause des harmoniques. 

VCO

Sortie directe VCO

Sortie diviseur
Diviseur 
statique

Sortie trigger

Jdiv

Jmes1

Jvco

Jmes2

VCO

Sortie directe VCO

Sortie diviseur
Diviseur 
statique

Sortie trigger

Jdiv

Jmes1

Jvco

Jmes2
 

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. 

Ø Signal de sortie du VCO40BF à Vcom = -2,4 V 

Comme prévu, le signal de sortie du VCO avec buffer (Fig. 5.26a) présente une forme plus 

sinusoïdale avec une amplitude plus élevée (~370 mV au lieu de ~210 mV sans buffer). 

  

a) sortie directe du VCO b) sortie du diviseur (en bas) 

Fig. 5.26 : Caractéristique du signal généré par le VCO40BF à Vcom = -2,4 V 
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Les gigues de phase mesurées sont Jmes1 ~550 fs pour le signal sortant du VCO et Jmes2 ~440 fs 

pour le signal sortant du diviseur. Ici, nous rencontrons toujours le même problème de 

distorsion du signal de VCO. Cependant, nous pouvons voir que l’inexactitude de l’estimation 

de la gigue du diviseur est plus faible à cause de l’amélioration du signal d’entrée et de 

l’augmentation de l’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 sinusoïdale régulière quelque soit la 

tension Vcom. Ceci est souhaitable afin d’assurer une régularité du front montant et 

descendant utilisé pour la synchronisation. 

Ø Bilan et comparaison de la gigue de phase pour différents circuits 

Ce tableau résume les valeurs de la gigue mesurée pour des signaux générés par les différents 

sources (synthétiseur, VCO sans ou avec buffer), à des tensions Vcom différentes. 

 Fréquence (GHz) Gigue directe Jmes1 
(fs) 

Gigue diviseur Jmes2 
(fs) 

Synthétiseur ~46 ~200 ~300 

VCO40 à Vcom = -2,4 V ~46 ~650 ~460 

VCO40 à Vcom = -2,7 V ~47 ~650 ~460 

VCO40BF à Vcom = -2,4 V ~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’après les valeurs de la gigue mesurée pour les VCO avec et sans buffer, nous pouvons 

considérer que l’ensemble de la famille des VCO présente une gigue de phase < 600 fs. La 

question est de savoir si une telle gigue est suffisamment faible pour assurer le bon 

fonctionnement en tant que signal d’horloge pour les circuits numériques à 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 à l’état de l’art, le 

commentaire sur le bruit de phase mesuré de notre VCO. 
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5.4.4 Synthèse des résultats de la 2ème 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’après les caractérisations fréquentielles et temporelles, nous avons pu déduire les résultats 

suivants : 

Ø Plage d’accord 

L’optimisation des lignes coplanaires et des transistors a permis d’améliorer la plage d’accord 

en réduisant l’importance de la capacité de la ligne, comme prédit la simulation. Par ailleurs, 

les conditions de polarisation contribuent également à l’augmentation de la plage d’accord. 

Ce phénomène n’est pas reproduit par la simulation, principalement parce que la valeur des 

paramètres du modèle HBT déduites pour une réalisation précédente ne sont probablement 

plus valables pour cette dernière génération de circuit. 

Ø Fréquence d’oscillation 

Les fréquences d’oscillation mesurées sur trois plaques différentes se trouvent décalées par 

rapport à la simulation d’une quantité égale (~ +5 GHz) par rapport à celle obtenue dans la 

1ère génération (+2 GHz). Plusieurs hypothèses ont été faites pour expliquer cela : le 

changement des conditions de polarisation, la combinaison différente TBdH + CPW de 

chaque circuit, la dispersion technologique d’une plaque à l’autre ou encore la précision des 

modèles du transistor et de la ligne coplanaire. Par ailleurs, le choix des dimensions de la 

ligne implique un compromis entre la précision de la fréquence obtenue et l’augmentation de 

la plage d’accord. Par conséquent, un modèle qui tient compte de la structure complète de la 

ligne coplanaire et qui soit fonction de la fréquence devra être développé pour les conceptions 

suivantes. 

Ø Amplitude, forme du signal et gigue de phase 

L’utilisation du buffer augmente l’amplitude du signal de sortie du VCO au détriment de la 

puissance consommée. De plus, la forme du signal est améliorée et proche du signal 

sinusoïdal de référence d’un synthétiseur de fréquence, quelque soit la tension de commande. 

Les gigues de phase mesurées sur la plaque de qualité moyenne (82465) sont inférieures à 400 

fs, ce qui correspond au bruit de phase mesuré de ~ -75 à ~ -80 dBc/Hz à 1 MHz de la 

porteuse. Ces gigues seront certainement meilleures sur les plaques avec une meilleure 
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réalisation technologique (82508 et 53407), comme nous avons pu l’observer sur les bruits de 

phase. 

Ø Intégration dans une PLL 

L’étape suivante consiste à intégrer 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 de maintenir la stabilité de l’oscillateur. Notons que dans ce cas, le 

buffer peut être inséré en sortie du VCO ou en entrée du détecteur de phase.  L’essentiel est 

que le signal de sortie du VCO, qui est le même que le signal d’entrée du comparateur, ait une 

amplitude suffisante et une forme suffisamment correcte pour être comparé avec le signal de 

données et utilisé comme signal d’horloge. 

5.5 Bilan et commentaires sur les performances obtenues par rapport à l’état de l’art 

Nous allons présenter un état de l’art actuel des circuits VCO, intégrés dans un circuit de 

récupération d’horloge ou réalisé de façon indépendante (Tab. 5.13). Ces circuits ont été 

réalisés dans le domaine des très hautes fréquences > 40 GHz, avec des TBH ou TBdH de 

technologies différentes. 
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Laboratoire 

[référence] 
Technologie 

Ft/Fmax 

(GHz) 

Surface 

d’émetteur 

(µm²) 

Fosc (GHz) 

Plage 

d’accord 

(%) 

Puissance 

de sortie 

(dBm) 

Puissance 

consommé 

(mW) 

Bruit de 

phase 

(dBc/Hz) 

Remarques 

Opto+ (France) 

[ce travail] 
TBdH InP 180/200 2x15 42,5 à 47 10 -7 200 

-80 à -85   

(à 1 MHz) 

Cbc         

30 à 37 fF 

Lucent (USA) 

[Bae_00] 
TBH InP 150/200 1,2x6 87 à 100 14 -3 78 

-80 à -85   

(à 1 MHz) 

Cbc         

18 à 40 fF 

Gtran (USA) 

[Zha_02] 
TBdH InP 140/170 1x6 37 à 50 30 -5 200 

-98 à -103 

(à 10 MHz) 

Surface = 

1x0,7 mm² 

HRL (USA) 

[Kur_02] 

TBdH InP 

AlInAs/InGaAs 
185/215 1x5 42 à 46,5 10 

+1 avec 

buffer 
75+buffer 

-100            

(à 1 MHz) 

Self à Q 

élevé 

Ruhr Univ. 

&Infineon (Ger) 

[Li_02] 

TBH SiGe 70/75 nc 44 à 47 8 
+2,6 avec 

buffer 
280 

-103 à -108 

(à 1 MHz) 
Microstrip 

ETHZ (Suisse) 

[Sch_01] 
TBH InP 130/220 1x5 56 à 58 4 -26 à -18 nc nc Dans CDR 

Lucent (Ger) 

[Rei_01] 
TBH SiGe 72/74 0,3x2,5 38 à 41 9 nc nc nc Dans CDR 

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 être 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 où les capacités de jonction des transistors ont été utilisées. 

Ø Tout en ayant la même architecture, notre VCO donne une plage d’accord inférieure à 

celle de Lucent (USA) à cause de la plus faible variation de la capacité Cbc. Comme nous 

avons l’évoqué dans le chapitre 4 (§ 4.6.3.1), l’augmentation de cette variation nécessite 

une modification de la structure épitaxiale (augmentation de l’épaisseur du collecteur), ce 

qui entraînera une dégradation des performances d’autres circuits se trouvant sur le même 

substrat. Cependant, la performance en plage d’accord de notre VCO se situe en bonne 

position par rapport à l’état de l’art. Par conséquent, nous pouvons conserver la même 

structure épitaxiale afin de conserver l’intégrabilité de ce circuit avec le circuit de 

décision, ce qui est le but de ce travail. 

Ø Il faut remarquer que la taille du transistor de notre VCO est beaucoup plus grande que 

celle de Lucent, ce qui entraîne une plus forte consommation de puissance. Ce choix est 

dû à la fréquence d’oscillation considérée qui est beaucoup plus faible dans notre cas. En 

effet, à cette fréquence, une capacité et une inductance plus grandes sont nécessaires. 

C’est pourquoi, ce type d’architecture est très bien adapté pour des VCO à fréquences très 

élevées, = 40 GHz. 

Ø Par ailleurs, 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 utilisé (§ 4.3.2.3), alors que dans le cas de Lucent, le courant Ic = 5 mA est 

optimal pour un transistor plus petit (1,2x6 µm²). Cependant, cette architecture permet 

d’obtenir un VCO très compact grâce aux « varactors » intégrés aux transistors et au 

nombre réduit des polarisations. D’autant plus qu’aux fréquences d’oscillation plus 

élevées, les capacités de jonction des transistors deviennent plus importantes et ne peuvent 

plus être négligées en tant que capacités parasites. 

Ø Malgré une plage d’accord très élevée, l’architecture adoptée par Gtran nécessite une 

surface de circuit et une puissance consommée plus élevées à cause du nombre des 

varactors externes. 
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Ø Le VCO du laboratoire HRL et celui de Ruhr université&Infineon donnent une puissance 

de sortie très élevée. Cette performance est obtenue grâce à une étage d’amplification en 

sortie, ce qui se fait, bien entendu, au détriment de la puissance consommée. 

Ø Contrairement aux circuits de récupération d’horloge (CDR), la performance en bruit des 

VCO est généralement 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 à cette technologie. 

Ø Les VCO intégrés dans un CDR ne semblent pas requérir une très grande performance en 

plage d’accord, comme nous pouvons le voir dans les deux derniers cas du tableau. Ce 

résultat est certainement dû aux contraintes présentes dans une intégration avec plusieurs 

circuits sur un même substrat. Cependant, il s’avère que ces caractéristiques sont 

suffisantes pour une application de récupération d’horloge à haut débit, comme le montre 

l’état de l’art du CDR dans le chapitre 3. 

En résumé, les architectures et technologies des circuits VCO proposés dans la littérature 

donnent des résultats diverses avec des compromis à considérer : fréquence, plage d’accord, 

puissances de sortie et consommée, bruit de phase et la possibilité d’intégration. Ce choix 

dépend particulièrement de l’application visée et aussi des moyens disponibles dans chaque 

laboratoire. 

5.6 Conclusions du 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 fréquence et en puissance. Grâce à la variété des trois familles 

de VCO de 1ère génération, nous avons pu établir les critères d’optimisation du VCO pour la 

2ème génération. Pour cela, une étude sur la variation des paramètres géométriques et 

physiques du circuit a été nécessaire afin de déterminer leur influence sur la fréquence 

d’oscillation et sur la plage d’accord. 

En général, la comparaison entre les mesures et les simulations est possible dans la mesure où 

la validité du modèle est suffisante dans les conditions imposées. La comparaison des circuits 

mesurés de la 1ère génération par rapport à la simulation montre un écart aléatoire en terme de 

fréquence, contrairement à ceux de la 2ème génération où cet écart se maintient constant. Pour 
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cette 2ème génération, la qualité des circuits a été meilleure que la précédente et les conditions 

de mesures ont été modifiées. Ces résultats montrent que la fiabilité de la réalisation 

technologique ainsi que l’exactitude des modèles utilisés sont cruciales dans la reproduction 

des résultats expérimentaux à partir des simulations. 

Les performances du VCO dépendent non seulement de l’architecture en elle-même, mais 

aussi de la technologie utilisée ; par exemple les TBH ou les TBdH à base de InP ou de SiGe. 

Les performances des VCO obtenues dans ce travail se situent bien par rapport à l’état de 

l’art, malgré des contraintes de la structure épitaxiale. Par ailleurs, ce circuit, utilisant la 

même 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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Conclusion Générale 

Dans une transmission optique à très haut débit, l’intégration monolithique des circuits les 

plus rapides sur un même substrat doit permettre le développement de récepteurs de très 

hautes performances. En particulier, l’intégration optoélectronique (OEIC) est au cœur 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 très 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 grande capacité en termes de bande 

passante et de puissance de saturation pour la photodétection du signal de données à très haut 

débit (= 40 Gbit/s). Contrairement à 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 l’UTC potentiellement permet une intégration avec le TBdH 

développé au laboratoire grâce à 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 première approche, nous avons choisi de réaliser la photodiode 

UTC_TBdH en ayant pour structure commune le substrat jusqu’à la base graduelle du TBdH. 

Cependant, quelques difficultés se présentent lors de cette intégration. D’après le résultat de 

plusieurs expériences, nous avons pu déduire les points importants suivants : 

Ø La couche de base fortement dopée pour obtenir des Ft et Fmax élevées pour le TBdH, est 

caractérisée par une faible mobilité des électrons. Ceci augmente le temps de transit 

(diffusion) et pénalise la bande passante de la structure UTC_TBdH, pour des dispositifs 

de très petite dimension. 

Ø La base homogène en matériau désaccordée (In0,44Ga0,56As) également avec un fort 

dopage, prévue initialement pour augmenter l’épaisseur de la zone absorbante, crée des 

contraintes supplémentaires à la structure et diminue la durée de vie des électrons. La 

sensibilité de la photodiode se trouve donc diminuée. 
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Ø La réalisation de la barrière de diffusion exige un compromis entre l’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 dû à la limite en dopage du matériau de 

barrière. 

Toutefois, malgré ces limites rencontrées dues à la compatibilité avec le TBdH, la photodiode 

UTC_TBdH présente des résultats comparables à ceux obtenus par NTT pour des épaisseurs 

de base comparables. La légère 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 la saturation de nos structures avec les motifs de test disponibles 

au cours de cette thèse, 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 

Puisque les circuits de traitement numérique du signal après 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 a aussi été étud ié 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 

signal d’horloge soit généré à partir du signal de données lui-même, qui est également utilisé 

par le circuit de décision. Nous avons opté pour la solution « PLL », qui est très couramment 

utilisée pour réaliser les fonctions d’acquisition de fréquence et du verrouillage de phase. De 

plus, grâce à 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, tels que ceux de type « Alexander » ou « Hogge ». 

Conception, réalisation et caractérisation des circuits VCO 

La partie la plus importante de cette thèse a été consacrée à 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 fréquence visée (40-50 GHz), nous 

avons choisi une architecture existant dans la littérature et l’avons adaptée à notre technologie 

et notre application. Il s’agit d’un VCO où les jonctions base-collecteur du TBdH sont 

utilisées comme capacité variable. Cette architecture présente de très bonnes performances, 
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notamment à des fréquences d’oscillation très élevées, et permet de réduire la taille du circuit 

par rapport à d’autres architectures utilisant des varactors externes. 

Nous avons réalisé deux générations du circuit : la première a pour but d’explorer les 

caractéristiques du VCO et d’observer la précision entre la simulation et la mesure du circuit, 

la seconde est issue de l’optimisation de la génération précédente permettant ainsi d’améliorer 

les performances du circuit. 

Nous avons tiré les conclusions suivantes : 

Ø Pour la simulation, nous avons disposé d’un modèle HBT pour les transistors qui prédit 

les résultats expérimentaux de façon plus précise que le modèle Gummel-Poon. 

Cependant, ce modèle n’est valable que dans le cas où il n’y a pas trop de dispersions 

technologiques d’une plaque à l’autre. 

Ø Le modèle de la ligne coplanaire ne prend pas en compte la structure réelle ni la variation 

de l’impédance caractéristique en fonction de la fréquence, ce qui a sans doute contribué à 

une estimation inexacte de la fréquence d’oscillation. 

Ø L’optimisation du VCO de 1ère génération a permis d’améliorer les performances en plage 

d’accord pour la 2ème génération. Ce résultat est tout à fait comparable à l’état de l’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 

l’application de la récupération d’horloge. La fréquence d’oscillation du VCO en excès peut 

être facilement corrigée en modifiant légèrement 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 

que le circuit de décision, tout en ayant des performances appréciables. 

Perspectives 

En ce qui concerne la photodiode UTC, quelques solutions ont été proposés dans ce travail 

afin d’obtenir le meilleur compromis pour l’intégration avec le TBdH. En particulier, nous 

proposons d’utiliser l’effet de transistor pour augmenter la sensibilité de l’UTC, tout en 
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conservant la même 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 permettra d’évaluer correctement la bande passante et le courant de saturation. 

Pour les circuits VCO, il est nécessaire de modifier quelques paramètres géométriques de la 

ligne coplanaire pour une fréquence d’oscillation de 40 ou 43 GHz. Des modifications du 

modèle de la ligne coplanaire et l’actualisation du modèle HBT par rapport à la technologie 

actuelle s’avèrent être indispensable pour les prochaines conceptions. Une étude de bruit peut 

également apporter quelques 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 déjà développé. 

L’intégration finale de la photodétection et le traitement du signal électrique est possible grâce 

à la compatibilité de la photodiode UTC avec le TBdH. Cette combinaison offre une 

possibilité de réaliser un circuit intégré OEIC de très hautes performances pour les récepteurs 

à très haut débit. 
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Glossaire 

A 

α : coefficient d’absorption optique du matériau 
a : paramètre de maille du matériau 
 

B 

β  : gain statique en courant 
BG : base graduelle 
BH : base homogène 
BC : bande de conduction 
BV : bande de valence 
BP : bande passante de la photodiode 
BF : buffer 

C 

c : vitesse de la lumière (3.108 m/s) 
Cbc : capacité base-collecteur 
Cbe : capacité base-émetteur 
Cjc : capacité de jonction base-collecteur à tension nulle 
CPW : ligne coplanaire (ou coplanar waveguide) 
CCPW : capacité de la ligne coplanaire 
C0 : capacité de la ligne 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 barrière effective pour les électrons 
dEt : hauteur de barrière effective pour les trous 
∆Fosc : plage d’accord 
 

E 

ε : constante diélectrique du matériau 
ε0 : constante diélectrique du vide (8,85.10-12 F/m) 
εr : constante diélectrique relative du matériau 
εeff : 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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F 

Fosc : fréquence d’oscillation 
Ft : fréquence de transition du transistor 
Fmax : fréquence maximale d’oscillation du transistor 
Fc : fréquence de coupure optique du phototransistor 
 

G 

γ : efficacité d’injection du transistor 
G : séparation entre la ligne centrale et les plans de masse de la ligne coplanaire 
gm : transconductance 
Gopt : gain optique du phototransistor 
 

H 

η : efficacité quantique du matériau 
h : constante de Planck (6,63.10-34 Js) 
H : signal d’horloge 
 

I 

Ib : courant de base du transistor 
Ic : courant de collecteur du transistor 
Ie : courant d’émetteur du transistor 
Iph : photocourant 
In : courant d’injection d’électrons de l’émetteur vers la base du transistor 
Ip : courant d’injection de trous de la base vers l’émetteur du transistor 
Ir : 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 (1,38.10-23 J/K) 
KVCO : gain du VCO 
Kp : gain du comparateur de phase 
 

L 

λ : longueur d’onde optique 
L : longueur de la ligne coplanaire 
LCPW : inductance de ligne coplanaire 
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L0 : inductance de la ligne coplanaire par unité de longueur 
 

M 

µe : mobilité des électrons 
µp : 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 
N0 : densité spectrale de puissance du bruit à une certaine fréquence de la porteuse 
 

P 

Φe : phase du signal d’entrée 
Φs : phase du signal de sortie 
p : densité des porteurs (trous) 
Popt : puissance optique incidente 
PD : photodiode 
PLL : boucle à verrouillage de phase (ou phase- locked loop) 
Ps : puissance de sortie du VCO 
PN : bruit de phase (ou phase noise) 
P0 : densité spectrale de puissance à la fréquence d’oscillation 
 

Q 

q : quantité de charge d’un électron (1,6.10-19 C) 
Q : coefficient de qualité du filtre 
 

R 

R : coefficient de réflexion du matériau 
Rneg : résistance négative 
RL : résistance de charge 
 

S 

S : sensibilité de la photodiode 
Sbc : surface base-collecteur 
 

T 

TBdH : transistor bipolaire à double hétérojonction 
TBsH : transistor bipolaire à simple hétérojonction 
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τf : temps de transit dans la structure 
τa : temps de transit dans la zone d’absorption 
τb: temps de transit dans la base 
τc : temps de transit dans le collecteur 
τcc : temps de charge du collecteur 
Tb : temps bit 
 

U 

UTC : uni- travelling carrier 
 

V 

ve : vitesse de diffusion des électrons 
υe : vitesse de dérive des électrons 
υp : vitesse de dérive des trous 
υ_sat : vitesse de saturation 
VCO : oscillateur commandé en tension (ou voltage-controlled oscillator) 
Vbc : tension base-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 crête à crête du VCO 
Vmax : tension de sortie en valeur maximale du VCO 
Veff : tension de sortie en valeur efficace du VCO 
 

W 

ωo : pulsation d’oscillation libre 
ωn : pulsation naturelle 
ωBW : bande passante de la boucle à verrouillage de phase 
ωFB : 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 

Y : admittance 
 

Z 

ZCE : zone de charge d’espace 
Z0 : impédance caractéristique de la ligne coplanaire 
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Annexe A : Calcul du nombre de porteurs (n, p) à forte injection et de la 

densité du courant de saturation maximum (Jmax) 

Ø Calcul du nombre des électrons n : cas de l’UTC 

La figure A.1 montre la distribution des charges dans une photodiode UTC. On voit que les 

électrons sont dominants et que l’on néglige l’effet des trous. De plus, la distribution des 

électrons est uniforme, comme nous l’avons montré par la simulation BCBV dans le chapitre 

2 (cf. Fig. 2.10a). 
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Fig. A.1 : Distribution des charges dans une photodiode UTC 

Dans ces conditions, l’équation de Poisson en respectant la loi de conservation de charge est 

exprimée par : 

εε
ρ )()( nNdq

dx
xdE −

==  

où Nd est le nombre d’atomes donneurs (supposés tous ionisés) et n est le nombre des 

électrons. ε est la constante diélectrique du sémiconducteur. 

Le champ électrique en fonction de la distance (x) dans la zone de charge d’espace s’écrit :  

1
)(

)( C
q

x
nNdq

xE
εε

+
−

=  

où C1 est une constante et elle est déduite à partir des conditions aux limites. 

La relation entre le potentiel et le champ électrique est définie par : 



Annexes 

218 

21²
2

)(
)()( C

q
xC

q
x

nNdq
dxxExV

εεε
++

−
==− ∫  

Les conditions aux limites sont définies aux extrémités (x = 0 et x = Wzce) de la zone de 

charge d’espace : 

0)0( =V , donc la constante 02 =C  

VbiVaWzceV +=)(  

où Va et Vbi sont respectivement le potentiel appliqué et la barrière de potentiel. 
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En reportant la constante C1 dans l’équation du champ électrique, on obtient 
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 Eq. A.1 

Pour l’UTC, l’effet de saturation a lieu lorsque le champ électrique à l’interface p-i est 

inférieur au champ critique (Ec_elec), en dessous duquel la vitesse de saturation n’est plus 

maintenue. Cet endroit correspond à la distance x = 0 (cf. Fig. 2.13a du chapitre 2). 

L’expression de E(x) à x = 0 s’écrit donc : 
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Nous pouvons ainsi déduire l’expression du nombre des électrons à la saturation en fonction 

du dopage, du champ électrique, de la zone de charge d’espace et des différences de potentiel. 
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Ø Calcul du nombre des trous p : cas de la PIN 

Contrairement aux électrons dans l’UTC qui se distribuent de façon uniforme, les trous dans 

la PIN présente une densité plus élevée à l’interface p-i que i-n, comme le montre la figure 

A.2. (cf. aussi Fig. 2.10b du chapitre 2). 
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Fig. A.2 : Distribution des charges dans une photodiode PIN 

En négligent les électrons, la densité des trous dans une PIN est exprimée par : 

x
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p
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Le champ électrique selon l’équation de Poisson, en tenant compte des donneurs et des trous, 

s’écrit : 
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De la même façon qu’auparavant, la constante C1 est déduite à partir des conditions aux 

limites liées au potentiel : 
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0)0( =V , donc la constante 02 =C  
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En reportant la constante C1 dans l’équation du champ électrique, on obtient 
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 Eq. A.4 

Pour la PIN, l’effet de saturation a lieu lorsque le champ électrique à l’interface i-n est 

inférieur au champ critique (Ec_trou). Cet endroit correspond à la distance x = Wzce (cf. Fig. 

2.13b du chapitre 2). 
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L’expression du nombre des trous à la saturation en fonction du dopage, du champ électrique, 

de la zone de charge d’espace et des différences de potentiel est donnée par : 
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 Eq. A.6 

Ø Calcul de la densité du courant de saturation maximum Jmax 

La densité du courant de déplacement des porteurs est exprimée par les équations : 

enqJe υ..=  et ppqJp υ..=  
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La densité du courant maximum à la saturation est liée au nombre de porteurs maximum (n et 

p) et à la vitesse de saturation des porteurs par expression : 

satenqJe _..max υ=  et satppqJp _..max υ=  

D’après les équations A.3 et A.6, nous pouvons déterminer le rapport entre n et p à la 

saturation (en négligeant les termes du champ électrique) : 

 
3
1

≈
p
n

 Eq. A.7 

Le rapport du courant de saturation maximum, des électrons dans le cas de l’UTC et des trous 

dans le cas de la PIN, est approximativement équivalent à : 
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Annexe B : Calcul de la fréquence d’oscillation et de la capacité totale 

Les figures A.3a et A.3b présentent les schémas équivalents d’une moitié de notre circuit 

VCO, à partir desquels nous allons calculer la fréquence d’oscillation. Rappelons que V1 et V2 

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 première approximation notamment au niveau des résistances. 

a) Cellule de Colpitts Vcom
RL

ReeRbias

Q1

Q3

Cbe1

Cbc3

Cbc1
CPW

V1

V2

Vcom
RL

ReeRbias

Q1

Q3

Cbe1

Cbc3

Cbc1
CPW

V1

V2

 

b) Schéma équivalent 

petit signal 
Reeréq

B E

C

V1 V2

gmV1LCPW

CCPW

Cbc3

Cbe1

Cbc1

X

Reeréq

B E

C

V1 V2

gmV1LCPW

CCPW

Cbc3

Cbe1

Cbc1

X

 

Fig. A.3 : Schéma équivalent électrique pour une moitié de circuit 

Nous pouvons déterminer la fréquence d’oscillation à partir des conditions d’oscillation 

(définie au paragraphe § 4.2.1 du chapitre 4). Une des conditions exige que l’argument du 

gain en boucle ouverte Arg G.H doit être nulle ou encore la phase = 0°. Ceci correspond en 

réalité à la mise à zéro de la partie imaginaire de l’admittance (Imag Y) vue au point V2. 

En négligeant les résistances, qui représentent la partie réelle, nous pouvons ainsi calculer 

Imag Y à partir du schéma électrique simplifié présenté sur la figure A.4. 
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Fig. A.4 : Schéma équivalent électrique pour le calcul d’admittance (partie imaginaire) 

Notons que nous allons également simplifier les notations LCPW et CCPW pour alléger l’écriture 

dans les équations. L’admittance du circuit s’écrit donc : 
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Lorsque Y = 0, la pulsation est déterminée par : 
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Nous obtenons ainsi l’expression de ω avec les notations complètes : 
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La fréquence d’oscillation est déduite à partir de la relation : 
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La capacité totale équivalente s’écrit donc : 
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Annexe C : Calcul de l’impédance caractéristique, de l’inductance et de la 

capacité de la ligne coplanaire 

Ce paragraphe présente le calcul de l’impédance caractéristique suivant les paramètres 

géométriques et physiques de la ligne coplanaire. Notons que le programme de calcul pour le 

modèle de la ligne coplanaire intégré dans le logiciel Cadence est issu de ces mêmes formules 

générales, tirées des références [Lon_90] [Gup_96] indiquées au chapitre 4. 

Les caractéristiques de la ligne coplanaire à des dimensions données sont liées à l’impédance 

caractéristique Z0 et à la constante diélectrique effective εeff : 
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où k et k1 sont fonctions de la géométrie de la ligne. 

Dans le cas où l’épaisseur du métal constituant la ligne coplanaire est très supérieure à la 

séparation G et à la largeur W, εeff peut se simplifier à : 
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L’inductance, la capacité et la vitesse de propagation de la ligne sont déterminées par les 

expressions : 
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Nous pouvons déduire l’impédance caractéristique en fonction de la relation entre 

l’inductance et la capacité par unité de longueur : 
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Annexe D : Modèle HBT 

Nous allons présenter le modèle HBT, ses origines et les différences par rapport au modèle 

Gummel-Poon. Rappelons que l’application du modèle HBT au TBdH InP ainsi que 

l’intégration du modèle dans le logiciel Cadence ont été effectués par notre équipe. Par 

conséquent, l’explication qui suit est extraite de la documentation et des rapports internes 

réalisés par le responsable de cette étude à l’époque [Bla_03] [Bla_02]. 

Ø Phénomènes physiques présent dans l’hétérojonction : l’effet Kirk 

L’effet de forte injection dans le collecteur a été décrit pour la première fois par Kirk 

[Kir_62]. En l’absence de courant, l’état de charge du collecteur est régi par les charges fixes 

positives associées à l’espèce dopante. Lorsque des électrons sont injectés dans le collecteur, 

ils véhiculent une charge négative qui vient compenser les charges fixes. L’état de charge du 

collecteur dépend donc du niveau de courant injecté dans la jonction. 

D’après l’équation de Poisson, la pente du champ électrique est proportionnelle à la charge 

locale modulée par cette injection d’électrons. L’augmentation du courant provoque donc une 

variation de la pente, et une inversion, jusqu’à ce que le champ s’annule en entrée de 

collecteur. 
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a) Cas d’une homojonction b) Cas d’une hétérojonction 

Fig. A.5 : Variation du profil de champ électrique sous courant injecté [Bla_02] 

Dans le cas d’une homojonction, les trous diffusent et annulent le champ électrique (Fig. 

A.5a). Ces trous peuvent s’étendre dans le collecteur créant ainsi une nouvelle zone sans 
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champ électrique qui est assimilable à un élargissement de la base. En revanche, dans le cas 

d’une hétérojonction comme on la rencontre dans les TBdH InP, la barrière en bande de 

valence interdit toute diffusion : le champ électrique s’inverse et devient retardateur pour les 

électrons (Fig. A.5b). 

Conséquence sur les caractéristiques dynamiques (Fig. A.6) : 

- Pour l’homojonction (TBsH) : le temps de transit de base augmente 

proportionnellement à l’élargissement de base et la capacité base-collecteur augmente 

linéairement (réduction de l’épaisseur de zone de charge d’espace). 

- Pour l’hétérojonction (TBdH): l’accumulation des porteurs à l’hétérojonction base-

collecteur renforce encore l’augmentation d’un champ inverse: la capacité base-

collecteur et le temps de transit croissent alors exponentiellement. 
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Fig. A.6 : Capacités base-collecteur normées en fonction du courant pour un TBsH et un 

TBDH. On note l'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. 

Ø Description du modèle HBT 

Le modèle HBT a été développé par un certain nombre de laboratoires américains sous la 

houlette de l’université de San Diego (UCSD). Ce modèle est dans le domaine public et 

disponible dans le simulateur Spectre. Une version spécialement développée pour le 

laboratoire par Agilent est disponible sur ADS. Une documentation complète 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 modèle dans sa totalité mais insistons sur les aspects importants pour 

la modélisation du TBdH InP. 

 

Fig. A.7 : Modèle HBT grand signal 

Le modèle, présenté sur la figure A.7, est construit autour d’un noyau classique intégrant un 

générateur de courant (Icc) et des diodes associées à l’émetteur et au collecteur (Ibei, Ibci). 

Chaque jonction présente également une charge (Qbci, Qbe). Le générateur de courant Ibk 

modélise le claquage 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 

intrinsèques. Le courant ibex en série avec la résistance Rex permet de modéliser les courants 

de périphérie. 

Entre le nœud de base et le nœud de collecteur une diode de collecteur intrinsèque permet de 

modéliser les effets statiques extrinsèques, et une capacité extrinsèque Qbcx lui est associée. 

Sur le nœud de base, on note également la présence d’une résistance de base extrinsèque Rbx 

connectée à une autre capacité base-collecteur externe Qbcxx. 

En sortie de collecteur est connectée Rcx 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 l’auto-échauffement du modèle. Ce modèle 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 modèle Gummel-Poon grand signal que l’on voit 

nettement simplifié (Fig. A.8). 

 

Fig. A.8 : Modèle Gummel-Poon grand signal 

Ø Nouveautés essentielles du modèle HBT par rapport au modèle Gummel-Poon 

On se reportera au site internet pour avoir une description détaillée de ces nouveautés du 

modèle. Nous précisons ici celles qui nous paraissent les plus importantes : 

- La capacité de déplétion base-collecteur a une valeur plancher qui correspond à la 

déplétion totale du collecteur, lorsque la zone de charge d’espace atteint le contact 

fortement dopé et ne peut donc plus s’étendre. Dans les modèles classiques, cette 

capacité décroît indéfiniment avec la tension. 

- Les capacités intrinsèque et extrinsèque sont indépendantes et possèdent leur propre 

loi de variation avec la tension 

- Les effets de modulation de la capacité base-collecteur intrinsèque et du temps de 

transit par le courant injecté sont pris en compte. On peut ainsi recréer la diminution 

de Cbc et τf 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 τf et permet de décrire correctement la chute des 

performances avec le courant à fort courant de collecteur. 
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Ø Simplification du modèle HBT 

Nous utilisons uniquement les parties essentielles du modèle, le schéma devient : 

 

Fig. A.9 : Modèle HBT simplifié 

Dans ces conditions, le nombre de paramètres à déterminer passe d’une centaine à 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 intrinsèque. Le potentiel du collecteur est réglé par la somme des chutes de 

potentiel sur Rci et Rcx. 
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Annexe E : Environnement pour les simulations ADS et Cadence 

 

Fig. A.10 : Schéma électrique pour simulation « Harmonic Balance » du VCO (ADS) 

 

Fig. A.11 : Schéma électrique pour simulation « Paramètres S » de la ligne coplanaire (ADS) 
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Fig. A.12 : Schéma électrique pour simulation « Spectre » du VCO (Cadence) 

 

Fig. A.13 : Schéma électrique pour simulation « Spectre » du VCO avec buffer (Cadence) 
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Photodiode UTC et oscillateur différentiel commandé en tension à base de TBdH InP 
pour récupération d’horloge dans un réseau de transmission optique à très haut débit 

 
Mots clés : Photodiode UTC, Transistor bipolaire à double hétérojonction (TBdH), Récupération d’horloge et 
des données (CDR), Oscillateur commandé en tension (VCO), Boucle à verrouillage de phase (PLL), Circuit 
intégré optoélectronique (OEIC), Transmission optique à très haut débit 
 
L’intégration optoélectronique d’un récepteur dans une transmission sur fibre optique concerne l’assemblage 
de trois principales fonctions : la photodétection, la récupération d’horloge et la régénération des données. 
Cette thèse contribue au développement d’un tel concept avec, d’une part, l’étude d’une structure de 
photodiode appelée UTC (Uni-Travelling Carrier) compatible avec le transistor bipolaire à double 
hétérojonction (TBdH), et d’autre part, la réalisation dans cette même technologie TBdH d’un oscillateur 
commandé en tension ou VCO (Voltage-Controlled Oscillator) pour la récupération d’horloge et des données à 
40 et 43 Gbit/s. 
La photodiode UTC présente de très bonnes performances en bande passante et en courant de saturation par 
rapport à la photodiode PIN classique. La première 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 critères à respecter. En particulier, le dopage et l’épaisseur de la 
base constituent les principaux compromis entre la sensibilité et la rapidité du dispositif. 
Le VCO de type différentiel permettra, après intégration dans une boucle à 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 
« à varactor interne » choisie offre un fort potentiel pour la réalisation des VCO de très hautes fréquences. Le 
circuit VCO réalisé au cours de cette thèse présente de bonnes performances en plage d’accord (10%) autour 
de la fréquence d’oscillation de 45 GHz. La précision de cette fréquence est liée aux modèles du transistor et 
de la ligne coplanaire utilisés dans la simulation, ainsi qu’à la reproductibilité technologique. 
Ces résultats permettent de franchir une étape importante et nécessaire à la réalisation d’un récepteur 
monolithique à base de TBdH InP pour les applications à très haut débit. 

Uni-travelling carrier photodiode and differential VCO in InP DHBT technology 
for clock and data recovery 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. This thesis contributes to the development 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 data recovery at 40 and  43 Gbit/s. 
Due to a higher 3dB bandwidth and higher saturation output than the conventional PIN-PD, the UTC-PD is a 
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. 


