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Introduction générale

Introduction générale

Du fait du développement des services de commuaitalésirant toujours davantage
de débit, et aux progrés réalisés dans les trasems par fibre optique, les
téléecommunications optiques constituent encore uadjoui un domaine scientifique,
technique et économique important.

La fibre optique offre en théorie des bandes passade plusieurs centaines de
gigahertz. Néanmoins, la quantité d’informationnsimise est limitée en partie par la
technique de modulation. Pour des débits supéri&edr@ Gbps, les émetteurs commerciaux
utilisent aujourd’hui la modulation externe. Cetitehnique, moins sensible a la dispersion
chromatique et offrant une plus grande pureté sglectest réalisée a partir d’'une source laser
continue et d’'un modulateur optique et de son e commande. C’est ce circuit qui est le
cadre de notre travail d’étude.

Ce travail s’inscrit dans le cadre de la recherehdu développement de la société
DA-LightCom, située a Lannion dans le départemest détes D’Armor, en partenariat avec
I'Institut National des Sciences Appliquées de RznnNotre objectif est de définir
I'architecture du circuit de commande de modulaeélectro-optiques et les différentes
technologies qui permettent d’obtenir les meillsyperformances possibles. L'originalité de
'étude réside dans l'étude de nouveaux circuitspdiarisation active pour le circuit de
commande : une charge active et un té de polamsattctif. Ce travail s’est conclu par la
réalisation de modules dont les performances s@septées sous la forme de parametres [S]
et de diagrammes de I'ceil électriques et optiques.

Le premier chapitre de ce mémoire est une présamtgénérale des transmissions
numeriques par fibre optique a haut débit, oriersidéwant le contexte de cette étude. La
modulation externe sera clairement présentée etdesraintes soumises aux circuits de
commande de modulateurs optiques seront ensuitaedef

Dans le deuxieme chapitre nous répertorions tdesetechnologies et les architectures
de circuit susceptibles de répondre aux exigenaesrduit de commande. Il sera détaillé en
particulier le transistor PHEMT sur arséniure diéiwa et la fonderie commerciale choisie.

Le cceur de notre travail est le troisieme chapdams lequel une étude compléte des
amplificateurs distribués est effectuée. Nous de&asi le principe de fonctionnement de ces
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amplificateurs et définirons leurs principales caEestiques et leurs limites de
fonctionnement. Différentes configurations d’amphlteurs distribués, dont les avantages
seraient utiles pour répondre aux exigences défirseront aussi présentées. La conception
d’'un amplificateur distribué a partir de la tectoge choisie sera détaillée. Par ailleurs la
mise en boitier de l'amplificateur distribué et samntraintes seront décrites. Enfin les
résultats expérimentaux de la puce réalisée eirduitcde commande seront donnés.

Enfin, les deux derniers chapitres regroupentddig novatrice de notre étude, qui
sont les circuits de polarisation active des angali€urs distribués.

Dans le quatrieme chapitre, apres une énuméragsnntonvénients des techniques
de polarisation traditionnelles, nous étudierons @#tail les charges actives pour
amplificateurs distribués. Nous présenterons ericpéier une charge active innovante
capable de conserver une impédance constante’lors dariation du courant de polarisation,
pour un contréle de gain par exemple. Les résuttgbgrimentaux de cette charge active et de
I'amplificateur distribué concu avec ce type dergkaactive seront donnés sous la forme de
parametres [S].

Le dernier chapitre présente un dispositif origidal polarisation active : le té de
polarisation actif. Le dispositif proposé, compdsétransistors montés en sources de courant,
permet une polarisation trés large bande, toutamt étégré a I'amplificateur distribué. Une
étude complete de linfluence des sources de cgueanfonction de leur position et de leur
réalisation, sur les pertes, la désadaptation ettdhilité de I'amplificateur distribué sera
menée. Enfin, la validation expérimentale d’'un wircle commande de modulateur électro-
optique, utilisant le dispositif proposé, seronind@trées a travers des parametres [S] et des
diagrammes de I'oeil électriques et optiques.
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|. Les transmissions numerigues a tres haut déhit p

fibre optique

.1 Introduction

Dans ce chapitre les transmissions numériques sahet débit par fibre optique
seront décrites. Tout d’abord, on retracera unohdie des systemes de transmissions
optiques avec I'évolution des services qu’ils acpagnent et on donnera I'état actuel d’'un
synoptique d'une telle transmission. Une descniptitu support physique qu’est la fibre
optique sera donnée, en expliquant ces paraméggsApres avoir abordé des généralités sur
les systemes de transmission (multiplexage, codagg, les parameétres permettant de
qualifier le signal numérique seront égalementriefiEnfin, nous verrons comment des
considérations globales de transmissions et desllatedrs optiques externes, on déduit les
diverses contraintes soumises aux circuits de cordea

.2 Les transmissions par fibre optique

1.2.1 Historique [1]

L'apparition des premiers systemes de transmissftigues est I'aboutissement de
nombreuses années de recherche de base pour pdtene part, des fibres présentant une
atténuation compatible avec les exigences d'uravéde téléecommunications, d'autre part,
des composants et dispositifs suffisamment fiabtegerformants. Les premiéres années de
l'optique sont marquées par des évolutions imptasan

Tout d'abord le passage de la fibre multimodaldlisee dans les premieres
expérimentations, a la fibore monomodale, qui pase mtoblémes plus difficiles, en matiére
de connectique. La fibre multimodale garde néanmdioute sa pertinence dans les
applications autres que le transport. Ensuite &sgge de la fenétre des 800 nm a celle des
1300 nm, puis des 1550 nm, présentant l'atténuationmale, qui est la norme aujourd’hui en
matiere de réseaux de transport.

La notion de réseau de transport faisant excluserappel a la fibre optique apparait
au début des années 1990. Les progres techniqpéedesapermettent d'envisager des
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systemes optiques qui surpassent nettement enitggmammme en qualité de transmission, le
support concurrent que demeure la radio.

Un élément déterminant dans la promotion de l'ogtia, en effet, été aussi
l'introduction de la norme Sonet (Synchronous @ptETtworks) qui donnera naissance, en
dehors des Etats-Unis, a la hiérarchie numérignehsgne ou SDH (Synchronous Digital
Hierarchy). Cette nouvelle organisation de l'infation, qui se substitue a la norme PDH,
utilisant comme débit de base 155 Mbps, offre dessipilités tout a fait nouvelles en termes
de surveillance des différents éléments de réseaie e€ontrdle de qualité ; elle est certes
compatible avec tout support de transmission, ma historiquement développée, comme
l'indique son nom, pour l'optique.

On pouvait penser que ce réseau, qui offrait dpaaiés jamais atteintes auparavant,
était appelé a demeurer inchangé. Mais I'apparitien I'amplification optique et du
multiplexage en longueur d'onde, avec corrélativenie possibilité de multiplier par des
facteurs considérables la capacité potentielle ed'fibre, a conduit a de profondes
transformations des techniques de transmissiore dlacthitecture du réseau, et nous faire
entrer dans une phase d'évolution qui se poursjated’hui.

1.2.2 Evolution des services [2]

L'introduction de réseau permettant de transpatessi bien la voix, les données et
gue n'importe quoi, tout en offrant les servicesoa®s comme I'ISDN (pour Integrated
Services Digital Network), suivi par 'ADSL (pours&mmetrical Digital Subscriber Line qui
est une variante de la famille de techniques xDOfli,permettent de disposer de débits de
plusieurs Mbps sur la paire filaire) ou I'on recb&aucoup plus d'informations qu'on ne peut
en envoyer, idéal pour consommer de I'Internetradéson, a permis d’augmenter les vitesses
de transmission. Aujourd’hui la vitesse est de §blb

L'introduction possible de la fibre chez I'abonri@ber To The Home) [3] permettrait
'accroissement de cette vitesse. En 2030, il #shdu que la vitesse de transmission soit
plusieurs centaines de fois supérieures qu’aujburd’cf. Figure 1.1, source Optoelectronic
Industry and Technology Development Association).
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Figure 1.1 : Evolution du traffic de données (sa@ITDA, 2002)

La croissance de la bande passante va entraissoi’ée nouveaux composants avec
de nouvelles fonctions. Le développement de modudes de systemes pour les
télécommunications optiques est lié aux déploiemders services (particuliers, entreprises).
Or I'évolution des services et des applicationsitebogies associées peut avoir un certain
retard. La mise en place des services et des apiphs est en principe rapide mais
'augmentation des débits se fait plutdt sur le emoyerme. Quant a l'infrastructure, elle, se
fait sur le trés long terme et les services etdpplications en dépendent a leur tour. Le
Tableau 1.1 représente une feuille de route [2] slewices liés aux télécommunications
optiques et les technologies en développement iges

Services 1995 2002 2005 2010
et réseaulf

Services| -Services -Internet haut débitlj| -Télémédecine [ -Internet  futurg
téléphoniques > 4 -Gros génération
-Fax téléchargement (|| -Environnement
-Internet (début) virtuels
-Données

& Ces services.

Réseauw | -Technologies -Technologies -40 Gbps (a 512 []-100 a 160 Gbp
backbon¢}jl WDM DWDM en laboratoire) a plus de 100@
-2.5Gbpsa & -10 Gbps a 128

-56 kbps -155 a 622 Mbps
-Cuivre - ADSL

Tableau 1.1 : Feuille de route des services liés #lécommunications optiques
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1.2.3 Synoptique classique d’une transmission pailire optique

Généralement un systéme de transmission numériqgtrésahaut débit par fibre
optique consiste en un émetteur électrique-optefuen récepteur optique-électrique, avec
entre la fibre optique (et si nécessaire des r@p@teSelon la longueur totale du systeme de
transmission, différents types peuvent étre spExifiLe Tableau 1.2 montre quelques
exemples de systemes de transmission, en partanbmgueurs les plus longues, c’'est a dire
les systéemes sous-marins avec des longueurs deykisentaines de milliers de kilométres

([41. [5], [6]).

Type de Longueur Nombre de |f Nombre de Distance Perte entre
transmissior|f totale (en canaux répéteur entre répéteur (er
par fibre km) répéteur dB)
otique (en km)

Sous-marin 12 000 32 300 40 12
(Pacifique)
Sous-marin 6400 32 160 40 12
(Atlantique)

Longue 3200 40, 80, 120 40 24
distance 1

Longue 1600 40, 80, 120 20 24
distance 2

Longue 800 40, 80, 120 10 24
distance 3

Tableau 1.2 : Systemes de transmission par fibt&op

La figure ci-dessous (cf. Figure 1.2) représente ligson typique par fibre optique en
multiplexage temporel par modulation externe (pbes débits supérieurs a 10 Gbps) [7].

.2.3.1 Emission

Des trains de codes, qui sont le résultat de niedames préalables avec notamment
des codes correcteur d’erreurs, sont multiplexes, pansformés en information optique par

10
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modulation externe de la puissance lumineuse diserlqui émet en continu. Le circuit de
commande du modulateur (ou driver) doit donc tiaraidirectement au débit de la
transmission. Cet ensemble, driver — modulateunditionne en grande partie la qualité de
'émission dans une telle transmission. C’'est poette raison que les modules électro-
optiques d’extrémité font I'objet d’'une étude agdpralie depuis une dizaine d’années car
leurs performances sont pour beaucoup dans lesit@iteés des transmissions par fibre
optique. Les circuits de commande sont, pour deages de type NRZ ou RZ (cf. § 1.4.3),
des circuits tres large bande et de moyenne puisgaour fournir la tension nécessaire a la
commutation des modulateurs optiques (cf. § I.5).

1.2.3.2 _Réception

A la réception, les contraintes électroniques s@sez différentes. Vu que le signal a
ete atténué et bruité lors de sa transmissionilpeae dptique, les performances en sensibilité
et en bruit du module de réception sont donc détemmbes. La transformation optique —
électrigue est réalisée par une photodiode, dombigant est transcrit en tension par un
amplificateur transimpédance [8]. Les modules d&tqriéception sont donc faible bruit et trés
linéaires. A la fin de la chaine de transmissidnfdrmation est ensuite remise en forme,
démultiplexée avec I'appui du récupérateur d’haelegydécodée.

N Decodeur
Récupérateur Demultiplexenr  pp~

amplificateur Egaliseur d'horloge

transimpedance

I SR

E I >
i YCO '
:Recepteur :

i Amplificat R Codeur E

E gpﬁl;ﬁemr Modulateur 1. Multiplexeur  FEC |

' - optique  ‘Iager '

: <;':\‘\ ] ! i !

: I €
: I

i Emetteur |

_______________________________________________________________________________________________

Figure 1.2 : Synoptique d’'une transmission par nplétxage temporel
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.3 Les fibres optigues

Pour les applications de transmission a longueanist, la longueur d’onde de 1.55
pm est la plus appropriée dans la mesure ou I'aliearde la fibre optique est minimale a
cette longueur d’'onde (cf. Figure 1.3). Désormas duides optiques utilisées sont les fibres
optiques monomodes qui ont une atténuation maxirdal®.2 dB/km. Ces fibres ont un
diamétre de cceur de 10 um, faible par rapport amétire de la gaine (125 um) et proche de
l'ordre de grandeur de la longueur d'onde de lademinjectée. Ces fibres optiques ont
permis d’accroitre rapidement les réseaux de tremsson grace a leur faible atténuation, leur
tres grande bande passante et leur insensibilil€ rayonnements électromagnétiques.
Cependant, des effets de distorsion s’accumuletdng de la ligne de transmission. Il est
important de connaitre les causes de ces effetsipen connaitre la transmission sur fibres
optiques.

5__.
4—
wm o
@ @
g 3 2E
= 22
=} o
4t
by
07 08 09 1.0 1.1 1.2 1.3 1.4 15 1.6 1.7 1.8 1.9 2.0

pm

Figure 1.3 : Courbe d’atténuation d’une fibre opiig|

1.3.1 Dispersion chromatique

Elle se traduit par un élargissement temporel aegulsions correspondant aux
données binaires véhiculées par la porteuse optitperilée en puissance. Cet élargissement
deviendra trop important lorsque I'énergie optigualement contenue dans un symbole "1"
binaire aura tendance a se déplacer dans le(s)oss(ap "0" binaire(s) adjacent(s) : il se
créera alors une interférence inter-symboles, eundra de plus en plus difficile la détection
correcte d'une suite de symboles binaires "0" &t 'd distance maximale de transmission
sans régénération est limitée par la dispersioanshtique qui varie en fonction de l'inverse
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du carré du débit du signal optique : de 800 knbaGbps, elle passe a 50 km a 10 Ghps (cf.
Figure 1.4).

1000

16

D = 18 psinm.kkm
100

Portée sans régénération (lkm)

et
L)

Deébhit de la porteuse {(Ghps)

Figure 1.4 : Limitation de la distance maximale td@nsmission avant régénération
en fonction du débit de la porteuse

1.3.2 Dispersion des modes de polarisation (ou Poization Mode
Dispersion)

La dispersion des modes de polarisation se traduita levée de dégénérescence des
deux modes de propagation fondamentaux (ou étasigmux de polarisation, correspondant
chacun a un état de polarisation optique inciddi@rdérée de la fibre) que supporte une fibre
monomode. Ces deux modes sont dégénérés dans taémamjue d'un guide d'ondes de
section parfaitement circulaire. Mais ils peuverdsgnter des vitesses de groupe différentes.
Lorsqu'une impulsion optique est injectée dansfibre optique présentant de la PMD, elle
est divisée en deux selon les deux modes de patiansorthogonaux entre eux. Les deux
ondes vont alors se propager a des vitesses difé&rgpour étre détectées par la photodiode
du récepteur qui, elle, est insensible a I'étgpalarisation optique incident. La différence de
temps de propagation va résulter en un nouvel i6iament temporel de l'impulsion (cf.
Figure 1.5).

La PMD limite, d'une maniere analogue a celle daliEpersion chromatique, la

distance maximale de transmission sans régénératiofonction du débit véhiculé par la
porteuse optique.

13
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Impulsion dentrda
(dans [a domaine Etat de polarisation Différence de temps
optiqua ou &lectrigue) e de propagation

Etat de polarisation
rapide

Impulsion de sortie
(dans e domaine électrigue)

fipr Rix A’

/4,----
s

Figure L.5 : lllustration de I'impact de la PMD sues impulsions détectées
par conversion optoélectronique

1.3.3 Effets non-linéaires provoqueés par I'effet Kea (auto-modulation
de phase, modulation de phase croisée, mélange atre ondes)

De maniére générale, I'impact de ces effets suquiité d’'une transmission WDM
dépend par nature, de la puissance des canauxémjdans chaque trongon de liaison, mais
également de I'écartement spectral entre deux sapptiques adjacents, des orientations
relatives des états de polarisation optique desrslicanaux et, surtout, de la dispersion
chromatique de la fibre de la ligne. L’auto-moduatde phase SPM (Self Phase Modulation)
et la modulation de phase croisée XPM (Cross-Phiaskilation), qui est due a une variation
de I'indice de réfraction dans chaque canal paulasance optique de chaque onde, créent de
la diaphonie. La diffusion Raman stimulée SRS (p&iimulated Raman Scattering)
provoque des transferts de puissance d’'un cariautid (diaphonie) ou une atténuation du
canal qui a servi de pompe. Le mélange a quatresoR&WM (pour Four Waves Mixing) crée
d’autres ondes lumineuses et de la diaphonie pemiodulation du %" ordre.

1.3.4 Différents types de fibre optique

L’Union Internationale des Teélécommunications (Uld) dans un premier temps,
normalisé la fibore monomode G-652 (fibre a dispersion décalée) qui compte plus de 80
millions de Km de fibres installées dans le momulés la fibore monomode G-653 (fibre a
dispersion décalée, notamment utilisée dans lees@wous-marins). Mais, les effets non-
linéaires dus a la dispersion chromatique et aitpedsion des mode de polarisation,
conjugués aux forts niveaux de puissance produissartie des amplificateurs, ont conduit
guelques fournisseurs a proposer la standardisatonla fibre optique monomode a
compensation de dispersion chromatique sous lafigadion G-655, la fiore NZDF (Non
Zero Dispertion Fiber). Elle est utilisée aujouud’dans les infrastructures terrestres et sous-

14



Chapitre | : Les transmissions numériques a tres ha débit par fibre optique

marines a longue distance. Le tableau suivant Tableau 1.3) récapitule les principales
caractéristiques des trois fibres G-652, G-6536555

Dispersion chromatique 128350 nn <35 <23 <23
(ps/nm.km)
Dispersion chromaue 1550 nr <19 <35 <35
(ps/nm.km)

Longueur d’onde de coupure (nm) 1150/ 1280 1050/ 1350 <1450

Tableau 1.3 : Caractéristiques de différentes fiore

Le tableau suivant (cf. Tableau 1.4) compare letadices maximales autorisées par les
fibores G 652 et G 655 du fait de la dispersion itedpour différentes valeurs du débit de
transmission.

|: 2.5 Gbps 10 Gbps 40 Gbps

G-655 6000 km 400 km

Tableau 1.4 : Longueurs maximales de fibre en fonatles débits

.4 Les systemes de transmission par fibre optique

1.4.1 La hiérarchie numérique dans les réseaux ommues

L’évolution des débits des différents services,ldesoins en flexibilité du réseau de
transmission, la nécessité d'améliorer les fonstiord’exploitation-maintenance,
laugmentation continue de la capacité de transomssur fibre optique et le besoin
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d’interconnexion entre opérateurs a des débitséslest normalisés ont conduit a une
normalisation de la hiérarchie numérique.

La premiére hiérarchie numérique utilisée fut léraichie numérique plésiochrone
PDH (pour Plesiochronous Digital Hierarchy). Elnsiste a multiplexer et a transporter des
éléments binaires de débit inférieur en les tramsmiea des débits supérieurs. Le principal
défaut de cette techniqgue de multiplexage est lgu'eé permet pas d’avoir acces aux
informations d’'une voie sans démultiplexer I'enséardes voies.

L’évolution de la PDH a donné naissance a deuxnigodgies : SDH (Synchronous
Digital Hierarchy) pour I'Eruope et SONET (Synchoms Optical Networks) pour les Etats
Unis d’Amérique et le Japon. Les différences ena®e deux technologies sont toutefois tres
faibles, seule la SDH sera décrite.

En plus du débit qui est plus élevé qu'en PDHD& @pporte :

* Une souplesse accruguant a la possibilité d’extraire ou d’insérer dtement un
signal constituant du multiplex.

* Une facilité d’exploitation-maintenandgles débits importants sont réservés a ces
fonctions).

* Une possibilité d’évolution vers des hauts déliies trames synchrones hauts débits
sont construites par multiplexage synchrone ddit&enle base. Cette entité de base
définit implicitement toutes les trames hauts dgbia limitation n’est plus que
technologique.

* Une interconnexion de systémes a haut débit féejtiar la normalisation de la trame
de ligne et des interfaces optiques correspondantes

» Des architectures de réseaux assurant la séconisaintre les défauts de ligne ou
d’équipements.

- La modularité des équipements Skt plus adaptée aux progrés de la technologie
gue les équipements plésiochrones.

Il existe differentes trames en SDH. La trame deebast appelée le STM-1
(Synchronous Transport Module, niveau 1). Le STM-line longueur de 2430 octets. Sa
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période de transmission est de 125 ns ; ce quiedanndébit de : 155.52 Mbps. Les autres
niveaux sont organisés en n niveaux appelés STMcf.nrableau 1.5).

La principale différence entre les technologies SBFBONET, est le décalage entre
leur niveau respectif : le niveau 1 de SDH estgxample le niveau 3 de SONET (le niveau n
de SONET étant appelé OC-n (pour Optical Carrier)).

STM — 4 OoC-12 622 Mbps

STM — 16 OC - 48 2.5 Gbps
STM — 64 OC - 192 10 Gbps
STM — 256 OC - 768 40 Gbps

Tableau 1.5 : Normes et débits des technologiesESO&t SDH

1.4.2 Les techniques de multiplexage

Pour répondre au besoin de transmettre toujouss giloformation, deux techniques
de multiplexages ont été développées dans letal@anications optiques : le multiplexage
temporel (Time Division Multiplexing qui peut étéectrique ETDM ou optique OTDM) et
le multiplexage en longueur d’'onde (Wavelength Bl Multplexing) [9].

1.4.2.1 Multiplexage temporel électriqgue ETDM

Electrical Time Division Multiplexing, c’est la tegique qui nécessite le moins
d opérations optiques. Comme le montre la Figedon principe repose sur le fait que si
'on veut multiplexer N trains d’éléments binaineprésentant N informations différentes, il
faut diviser par N la longueur temporelle de chaééenent et les décaler les uns par rapport
aux autres, grace a des multiplexeurs 2 : 1 ot.4Ce type de multiplexage est réalisé pour
une longueur d’onde optique.
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Figure 1.6 : Principe du multiplexage en temporel@Gbps

1.4.2.2 Multiplexage en longueur d’onde WDM

La bande passante potentielle d’'une longueur d’ocmateur de 1.55 um, définie
comme la fenétre sur laquelle I'atténuation resifisasmment faible pour permettre la
transmission, est théoriquement trés grande, urandi de THz. Les débits qui peuvent étre
transmis sont donc extrémement élevés. Néanmaiidisation de cette capacité se heurte a
divers problemes, ne serait ce que la dégradatiom & l'interférence entre symboles
provoguée par la dispersion de la fibre, qui deviknplus en plus importante lorsque le débit
a une longueur d’onde donnée augmente. C’est pouegulieu d’utiliser une seule longueur
d’'onde optique, il est possible d'utiliser N canafpu N longueurs d’onde) transportant
chacun un débit N fois moindre. Des lors que lespale chaque canal est séparé de celui de
son voisin, il est possible de récupérer l'inforimatransmise sans diaphonie.

Le principe du multiplexage en longueur d’onde (Waxgth Division Muliplexing)
consiste donc a partager le débit numérique artrattise [ entre N porteuses optiques a
différentes longueur d’onde transmettant chacundébit O/N. Par exemple on transmettra
guatre fois 2.5 Gbit/s sur quatre porteuses opsiguguatre longueurs d’onde différentes au
lieu de transmettre 10 Gbit/s sur une longueur dkofcf. Figure 1.7). Les principales limites
de ce type de multiplexage sont la bande passastardplificateurs optiques et I'espacement
minimum possible entre chaque longueur d'onde. héams différentes techniques
permettent d’accroitre le potentiel de ce type déipiexage [10]:
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» Elargissement du spectre en longueur d'onde auwdeua bande classique « C » de
1545 a 1560 nm, avec la bande « L » de 1580 a a6iet la bande « S » de 1470 a
1510 nm (Figure 1.5.).

* Amplification optique par de la fibre dopée a I'enin (bandes C et L) ou bien par
'amplification Raman (bande S).

400 ps

,| | < Multiplexeur optigue
passif4 vers 1
STM-1G# 1 _| a | b | c | d Txo(p}tlijc?tiseZS f\1=
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Figure 1.7 : Principe du multiplexage en longuetorte a 10 Gbps

Ces deux multiplexages sont complémentaires paugithentation en débit. En effet
le multiplexage en longueur d’'onde permet d’augmeme débit total en accroissant le
nombre de canaux, tout en en vérifiant les effetiesirables qui apparaissent lorsque les
longueurs d’'onde sont trop proches £0.4 nm). Pour faire croitre le débit, il devient
nécessaire de faire appel au multiplexage tempieetrique. Le défi est d’augmenter les
vitesses des composants optoélectroniques (modrdabptiques, photodiodes, ...) ainsi que
celle de la partie de commande électrique qui fibilersignal codé.

1.4.3 Les codages numériques dans les transmissiqrer fibre optique

L'information transmise par fibre optique est, ddufacon générale une information
numérisée, sous la forme d’'un ensemble de bitsteN&tude se restreindra a la détection
directe du récepteur de la puissance lumineuses barcas, les codes les plus couramment
utilisés sont le code NRZ (Non Return to Zeroeetdde RZ (Return to Zero).

* NRZ: Le temps bit du code est entierement occppéde niveau « 1 » ou « 0 » du bit
contenant les informations.

e RZ: Le symbole «1 » occupe une largeur égalenadidié de la période de I'horloge.
Le signal revient a zéro pendant I'autre demi-plrid_e symbole « 0 » correspond a
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un signal d’amplitude nulle. Ce code est préfér@rples transmissions longues
distances. Par définition il diminue les interfares entre les symboles.

Néanmoins il est connu qu'il est possible d'augarela sensibilité de détection en
mélangeant le signal a détecter avec celui provetian oscillateur local. Cette technique est
connue sous le nom de détection cohérente. Lattdis de ce concept est possible en optique.
Son application aux transmissions optiques, biensgutraduisant par des contraintes accrues
sur les composants et en particulier sur les lasett®res et déja été démontrée en laboratoire
[11].

Les densités spectrales de ces deux codes sordatodans les figures ci-dessous (cf.
Figure 1.8 et Figure 1.9). En utilisant les formsilde Wiener-Khinchin, on passe de leur
fonction d’autocorrélation a la densité spectrake jpuissance. Le codage RZ a des
composantes spectrales beaucoup plus élevées qoedsme NRZ. Il est par exemple
intéressant de remarquer qu’en codage NRZ la frémpudu débit a une puissance quasiment
nulle. Ainsi I'extraction d’horloge se fera plusfi@ment avec un codage RZ.

Fréquence {Hz)
S0 1e+0 1. 5e+0 Ze+0 2.5e+10 3e+0
I:I T T T T T T

204

A0

a0k

Figure 1.8 : Densité spectrale d’'un signal NRZ a@Bps
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Fréquence (Hz)
Le+1D Ze+ll0 3e+10 de+10
0 . : : :

104

st

a0t

snd

-A0+

o

Figure 1.9 : Densité spectrale d'un signal RZ aGbps

La densité spectrale de puissance permet en dattennaitre I'occupation spectrale
du signal codé, et d’estimer la bande passantenmaleique I'on peut demander aux circuits
de commande de modulateurs optiques [12]. L'intémnale la densité spectrale de puissance
d’'un code NRZ permet de déterminer la fréquenceodgure (cf. Tableau 1.6). On y voit trés
clairement que la majorité de la puissance (94 8bentenue dans 0.75 fois le débit de la
transmission ; ce qui donne la bande utile d'umaigodé comme la largeur de bande a — 3
dB de la transmission de ce code. Par ailleursdarshoix de la fréquence de coupure, il est
important de prendre en compte le bruit rapporgé.densité spectrale d’'un bruit gaussien
étant constant sur toute la bande de fréquencefrémpeence de coupure trop élevée, c’est du
bruit supplémentaire ramené.

Quelques nuances sont néanmoins a apporter. Leefae limiter a 0.75 fois le débit
de la transmission prive le systéme des plus Hamsoniques et ne permet pas de reformer
correctement des signaux a front rapide. Ceci eistpicauser des problemes de détection (les
niveaux hauts et bas seront moins discernables)imerférences entre symboles. C'est
pourquoi, on a souvent recours a des correctearsedrs.
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Fréquence Pourcentage de la puissanf

Tableau 1.6 : Intégration de la densité spectradepdiissance d’'un code NRZ

|.4.4 Les codes correcteurs d’erreurs

Le codage détecteur et correcteur d’erreurs [13]liane le taux d’erreur binaire (cf. 8
1.4.5.2) sur les éléments binaires. Il introduieuredondance sur les éléments d’information.
La possibilité de détection et de correction aStali fait que si les erreurs introduites par le
canal modifient le mot transmis en un mot n’appeate pas au code, un décodeur les détecte
et peut les corriger.

1.4.5 Qualification d’'une transmission par fibre optique

Durant sa transmission le signal se détériore &stiement a cause du caractere passe
bas des composants optoélectroniques, du bruisiparat des non-linéarités de la fibre
optique créant un élargissement temporel des ingmdsll en résulte un nombre de bits faux
apres I'opération de décision, qui induit des esalans la transmission. Ainsi faut-il & partir
de certaines caractéristiques pouvoir qualifier tiaesmission par fibre optique.
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.4.5.1 Le diagramme de I'ceil

Pour un temps bit, la superposition d’'un train giuisions avec une périodicité
donnée (multiple entier du temps bit) aboutit adiegramme appelé diagramme de I'ceil.
Ceci permet d'observer en méme temps toutes lesiti@ns possibles. On peut alors
estimer :

La fiabilité du systéme en vérifiant qu’aucun pairgst a l'intérieur de I'ceil, ce qui
serait synonyme de séquences mal transmises.

+ Laraideur des fronts montants et descendants.

* Une gigue de phase, ou en anglais jitter, au nidesypassages par la valeur moyenne
de l'amplitude, ce qui aura comme conséquenceng@®cisions dans la récupération
du signal "horloge bit".

» La stabilité en amplitude des impulsions sur I'épair des états logiques.

Toutefois la qualification d’'une transmission p#dré optique par un diagramme de
I'ceil dépend aussi des conditions de mesure nigpsede réponse de I'oscilloscope, la dérive
de 'horloge, la bande passante de la téte d'édlwmage, la longueur de la séquence, ... |l
est important de cerner I'action de tous ces patr@s@endant une mesure, avant de conclure
sur la qualité de la transmission a partir d'urgchanme de I'ceil.

.4.5.2 Le taux d’erreur binaire

De facon globale le facteur de qualité d’une trassion par fibre optique est le taux
d’erreurs binaires ou TEB (en anglais BER : BitdeErRate). Il s’agit du rapport entre le
nombre de bits faux en sortie du récepteur, pgrar@u nombre de bits recus. Il est possible
d’obtenir une estimation analytique du taux d’errdenaire [14] et de le relier aux parametres
graphiques du diagramme de I'ceil (cf. Figure I.2Iaut pouvoir pour cela considérer :

* les amplitudes des signaux aux niveaux des « ldegst« 0 » sont des variables
gaussiennes d’écart type; Elles sont centrées sur u pour le niveau «tlswie0 pour

le niveau « 0 ».

* Une tension seuil tdont vont dépendre les passages entre les nive@uixet « 1 ».
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I Us
0
Figure 1.10 : Diagramme de I'ceil avec position@eu et U

g 1l
!
u

La probabilité P(0/1) pour qu’'un « 0 » soit rectstiu’'un « 1 » est émis équivaut a la
probabilité que la tension soit inférieure au segil

P(0/1) = j ;{ ( ”d ——erfc(\/;_o_j (Eq. 1.1)

avec erfc(x) =l-erf(x)= %j expEx2)dx.

De méme, la probabilité P(1/0) pour gu'un « 1 s s&gu lorsqu’un « 0 » est émis est :

P(@/0) = %erf({\/uziJ (Eq. 1.2)
o

En considérant les probabilités P(0/1) et P(1/@ntt€quiprobables et équivalentes
pour chaque symbole, la probabilité d’erreurs &R (et donc le TEB) est :

Pe=%P(O/1) +%P(1/0) =P(0/) =P(/0) (Eq.!.3)

En positionnant la tension de seud &la moitié de u, on obtient :
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“laid 2
Pe= 2erfc(\/§j (Eq. 1.4)

Us

avecQ=— =4 (Eq. 1.5).
o 20

D’ou la formule suivante du TEB :

QZ

—l g _ exp(—?)
TEB= 2erfc(\/§j —Q\/gr (Eq. 1.6)

On estime que la transmission est de bonne quaiigue le TEB est inférieur & 10

(Q=6).

1.4.5.3 La gigue de phase ou « jitter »

Une analyse similaire peut étre effectuée pourctérger la gigue de phase ou
« jitter » de distribution gaussienne. On se pkgceniveau du croisement des fronts montant
et descendant et I'on quantifie leur variation Egure 1.11).

Figure 1.11 : Jitter sur un diagramme de I'ceil

Deux spécifications sont généralement données :
* Le jitter RMS qui est contenu dan®soit 68.3% des cas).

* Le jitter « Créte Créte » ou « Peak to Peak » gticentenu dansa3(soit la quasi
totalité des cas).

Lorsque le jitter du composant a mesurer est prdeha limite du jitter de I'oscilloscope
la formule suivante est souvent utilisée :
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Jittery,; =+Jitter?,, - Jitter . (Eq. 1.7)

On distingue généralement deux types de jitter {12]

* Le «random jitter » (cf. Figure 1.12) qui a unetura aléatoire et une fonction de
densité de probabilité gaussienne. Il est di ait thans le systéme.

B3 1 Lw i

7ol drwd 5 Dpa iy

Figure .12 : Diagramme de I'ceil typique d’'un « diom jitter » ( extrait de [12])

* Le second type de jitter est un jitter déterminiditest souvent d0 a des défauts des
éléments du systéme (composants, ...). Si par exdegplefsets des niveaux de «0 »
et de «1»ne sont pas corrects, ou bien les tatapsiontée et de descente des
différentes longueurs de trames, on peut obtersr dilagrammes de I'ceil avec des
jitters élevés. Les fréquences de coupure des cesnp® du systéme (capacités de
liaison, connecteurs, ...), qu’elles soient hautebasses, introduisent également des
jitters importants (cf. Figure 1.13 et Figure I.1@omme le signal numeérique transmis
par fibre optique peut étre considéré comme alégtdes temps occupés par les
niveaux hauts et bas ont des durées aléatoiresditiésentes capacités parasites des
composants accumulent des quantités de chargeoisdSat chaque fin de cycle,
impliquant des conditions aléatoires de charges |goaycle suivant. Ce type de jitter
peut également interpréter par une trop grandeati@ami du temps de groupe des
circuits électroniques.
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Figure 1.13 : Jitter d0 a un fréquence de coupuasde trop élevée (extrait de [12])
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Figure 1.14 : Jitter d0 a une fréquence de couphaete trop faible (extrait de [12])

.5 Les modulateurs optigues externes: Caractérigijues et

contraintes sur les circuits de commande de modulatirs

optiques

Afin de transmettre des informations dans les systenumeériques optiques, il faut les
imprimer sur le signal a envoyer dans la fibrestct® que I'on appelle la modulation. Pour
cela, il est nécessaire de réaliser une convedasrdonnées électriques en données optiques.
Il existe principalement deux techniques : la matiah directe et la modulation externe
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[.5.1 La modulation directe

La technique appelée modulation directe consisteoduler directement le courant
injecté dans un laser a semi-conducteur. Cettdignlvequiert assez peu de composants. En
dehors de la source optique, le laser, seuls urrgtaur de courant et un circuit de
commande sont nécessaires. Le premier va émettre éertain débit une séquence de
données, expression de l'information a transmetterdle du driver est de commander la
source optique au niveau des puissances émisesfixant les valeurs du courant
d'alimentation. Pour cela, il modifie, transfornes hiveaux du courant issu du générateur. La
modulation directe connait beaucoup d'avantagegaeticulier le faible colt de mise en
oeuvre. Mais elle comporte aussi des limites rdp faible puissance disponible en sortie (qui
peut étre remédié par les amplificateurs optiquegparition d'une modulation de fréquence
parasite possible, appelé aussi chirp. Les effatfugués de la dispersion chromatique de la
fibre et du chirp provoquent une dégradation dunaigransmis par un élargissement des
impulsions).

Afin de réduire les effets de dispersion chromagigon utilise le principe de la
modulation externe. C’est dans ce cadre que sitnsatre travail d’étude et de réalisation de
circuits de commande de modulateurs optiques agangdnsmissions numeériques a trés haut
débit par fibre optique.

1.5.2 Les modulateurs optiques externes

L'émetteur avec une modulation externe est comstitune source optique émettant
une onde pure continue autour de 1.55 um suivia dwdulateur externe, a électro-
absorption ou électro-optique. Le modulateur exentroduit beaucoup moins de conversion
amplitude fréquence (chirp) et le signal moduléogdvdans la fibre est donc moins affecté
par ce phénoméne. Les principales caractéristigeeses deux types de modulateurs sont
maintenant décrites. Il en découlera les spécifinatde leurs circuits de commande qui est
I'objet de cette these.

[.5.2.1 Modulateurs électro-optiques [15], [16]7]1

L'indice de réfraction de certains matériaux peuwe énodifié par l'application d'un
champ électriqgue (modification de la biréfringersoris I'effet d'un champ électrique). C'est
ce principe physique qui est utilisé dans le maeulaélectro-optique. Ce phénomene est
appelé effet électro-optique linéaire ou effet Rdgkquand la variation d'indice est
proportionnelle au champ appliqué et effet Kerrmgualle est proportionnelle au carré du
champ. Ces phénoménes sont dus a un déplacemenéerdie de gravité des charges
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électriqgues positives et celui des charges négating composent les atomes du matériau
placé dans un champ électrique. Les atomes, aundéscules suivant les cas, acquiérent ainsi
un moment dipolair® par unité de volume. La relation entre le champtébpeE et P est

de nature tensorielle ou interviennent des terrmaeslinéaires.

Le matériau le plus utilisé pour la réalisationcgetype de modulateur est le niobate
de lithium (LiNbQ;) en raison de son fort effet électro-optique apnBet 1.5 um. Cependant
I'effet électro-optique n’étant que la variationrda champ électrique appliqué, il ne fait
varier que la phase de I'onde optique guidée. Geitiation de phase doit étre transformée en
variation de puissance. Un interférométre réaliassiquement cette opération en optique. Le
principe du modulateur & électro-optique a interigtre Mach-Zehnder est représenté a la
Figure 1.15.

La lumiere incidente est couplée dans deux guidest 8 de longueur L par un
embranchement en Y. En appliqguant une tension demamde négative sur un des deux
guides, a la longueur d’onde d'utilisatianl’absorption est trés Iégérement augmentée mais
l'indice de réfraction est surtout lui nettementdifi@. Ainsi pour une tension de commande
nulle (communément appeléeyd, les deux indices des guides A et Ba (Bt
respectivement) sont égaux. Les deux faisceaugcgamnbinant pour créer une interférence, la
lumiére sortante est alors dans ce cas maximumterférence est constructive. On code alors
« 1 ». Cette condition se résume par I'équationasue :

(n,—ng).L=09g4 (Eq.1.8)
avec g un nombre entier
Si au contraire une tension de commande négativeamgdiqguée (communément
appelée -Vj»), les indices g et s sont différents a la longueur d’onde d’utilisatigncréant
ainsi une difféerence de marche entre les deux guiBeur obtenir la plus faible intensité

lumineuse a la sortie du modulateur, avoir uneri@tence destructive, et donc coder « 0 », il
faut que la différence entre les deux indices retgme la condition :

(n,—ng).L= q% (Eq. 1.9)
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Figure 1.15 : Principe du modulateur Mach Zehnder
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Figure 1.16 : Transmission d’'un modulateur élecbptique

Les principaux avantages de ce type de modulateurun trés faible phénoméne de
chirp par rapport a la modulation directe, indisgabie pour les transmissions optiques a tres
haut débit, et une certaine indépendance a la tamgd'onde utilisée, ce qui est trés
appréciable dans les systtmes WDM. Les tensionssgsgites pour commander ce type de

modulateurs sont le principal inconvénient par cap@ux modulateurs a électro-absorption ;
elles sont relativement élevées, typiquement d& ¥ a

Le modulateur électro-optique utilisé pour la ct&dsation de nos circuits de
commande est produit par la société Corning (OTid@apTechnologies). Il est basé sur une
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structure d’interférometre de Mach — Zehnder enbaie de lithium. Ses principales
caractéristiques (données constructeur) sont réssidens le tableau ci-dessous :

Caractéristiques Conditions Limites Unités
Min. Typ. Max

Optiques

T )

Pertes d’insertion optique [f| A toutes les 55
longueurs d’onde

T I— (N I N -
IR I— N N

Puissance d'entrée En continu 50 mwW
maximale

Hyperfréquences

Tension d comman 5. 6
electrlque

CoefnClent de réflexio 130 MHz — 10 GHz -
(Sll)

Ondulation dans la bande 130 MHz — 10 GHz I:l
Fréquence de coupure 3 11 GHz
dB Electrique/Optique

Puissance d’entrée 25 dBm
maximale

Electriques

Tension \ft :
RF Mesurée a 1 kHz 6 6.8 V
Polarisation <50 kHz 6.8 8 V

Tableau 1.7 : Caractéristiques optiques, hyperfréages et électriques du modulateur
électro-optique utilisé

[.5.2.2 Modulateurs a électro-absorption ([18],][190], [21])

Le principe de fonctionnement des modulateurs atrél@bsorption repose sur les
modifications du spectre d’absorption d’'un matégaumis a un champ électrique. C’est au
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voisinage du bord d’absorption, la ou la dérivéel’desorption par rapport a la longueur
d’'onde est la plus grande, que l'effet est efficat@u’il est par conséquent exploité. Une
augmentation du champ électrique translate le baadsorption vers l'infra-rouge et de ce
fait augmente I'absorption de la lumiére traverdansemi-conducteur. On définit pour les
modulateurs a électro-absorption un parametre itapor le taux d’extinctiomogg. Il est
défini a partir du coefficient d’extinctiona entre I'état passant et I'état absorbant (cf. Fégu

1.L17) : Ao = a — 0. Le taux d’extinction mesure la qualité en modotatdu modulateur a
électro-absorption.

Cet effet d’électro-absorption est connu sous eédifits noms selon le type de
matériau :

» L'effet Franz-Keldysh dans les semi-conducteur¥/Ithassifs.

» L'effet Stark confiné dans les structures a puitsardiques. Le comportement
excitonique pour ces structures permet d’obtens dariations d’absorption plus
importantes que I'effet Franz-Keldysh pour un chasigetrique donné.

* La localisation de Wannier-Stark dans les supemésidavantage de cette structure
est que le champ électrique nécessaire a la \ariate I'absorption est beaucoup
moins important que pour I'effet Stark confiné.

4
T
3 3
c
°
8 2
(@]
wn
0
< 17

-

GF === T —
1580 1570 1560 1550 1540 1530 1520 1510 1500
lambda(nm)

Figure 1.17 : Spectre d’absorption typique d’'un m&deur a électro-absorption

Les modulateurs étudiés actuellement ont la mémégroation géométrique qu’une
diode laser. Le ruban guidant est enterré entr& deuches de confinement de type P et de
type N formant une jonction polarisée en inversematériau du guide optique est choisi de
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telle sorte que la longueur d'onde de son bord sbgition soit légerement inférieure a la
longueur d’'onde de son bord d’absorption a cellsignal dont on veut moduler l'intensité :
par exemple le guide sera en InGaAsP non dopéatdeches de confinement en InP pour
moduler une onde optique a 1.55 um. A cette longd&nde le guide est transparent pour
une tension nulle et apporte une atténuation poertension négative (cf. Figure 1.17).

L’avantage de cette structure est de permettreso&ear sur un méme substrat d’'InP
une diode laser DFB (Distributed FeedBack) foncteomt en continu et un modulateur
d’intensité (cf. Figure 1.18). Les tensions appégqa aux modulateurs a électro-absorption
sont de I'ordre de -3 V.

DFB-LD
Electrical
input
TW-EA Elgctrical

W e

Optical

output

Figure 1.18 : Schématique d’'un modulateur & électbsorption
avec diode DFB intégrée, [21]

I.5.2.3 La modulation externe a trés haute frégeenc

Dans les dispositifs précédents, les surfaces destrades sont supposées
suffisamment petites pour que le potentiel soitstamt sur I'ensemble de celle-ci. Ceci peut
constituer une premiere limite a la montée en fe@ége du modulateur. Electriquement, un
modulateur peut étre assimilé au premier ordraupazondensateur C [21], dont I'expression
de la capacité peut se calculer avec la formuleothdensateur plan :

_EwL

C= (Eq. 1.10)

Ou ¢ est la constante diélectrigue du matériau, wrgelar du guide, L sa longueur et e la
distance séparant les électrodes.
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Le modulateur, étant chargé par la résistance algnte R du générateur qui le
commande, se comporte comme un filtre passe-basume bande passante électrique a -3
dB donnée par :

1
f,. =—— (Eq. .11
B 2 7TRC (Eq )

Si I'on veut augmenter le plus possible la fréqeede coupure on ne peut que
diminuer la longueur L, le parametre w ne pouvamérg étre diminué pour des raisons
technologiques. Un compromis doit donc étre trodags le taux d’extinction et la capacité
intrinséque du modulateur. Par conséquent la véldatchercher a obtenir des débits toujours

plus élevés nécessite d'utiliser de nouveaux typétectrodes: les électrodes a ondes
progressives (travelling wave electrode en ang|a3]) [24].

Les électrodes a ondes progressives sont baséas guincipe assez simple : obtenir
des vitesses de phase identiques lors de la pripagkes signaux optiques et électriques. On
peut définir ces vitesses, pour la vitesse de phase électrique gbaur la vitesse de phase
optique, a partir d’indice, .npour I'indice électrique et npour l'indice optique, par les
éguations suivantes :

V. =

e

£ (Eq.1.12)
ne

v, =2 (Eq. 1.13)
nO

Ainsi lors de leur co-propagation sur la distancmteraction, le signal modulé
électrique est converti en signal modulé optigues propriétés des lignes de propagation [25]
font que la bande passante est théoriguement t#l@mpuisque la capacité est désormais
distribuée.

Par ailleurs, la longueur d’interaction entre ligmaux électriques et optiques pouvant
étre augmentée, il est possible d’atteindre desidea de commande plus faibles, des taux
d’extinction plus élevés. La Figure .19 montre rbitavantage des électrodes a ondes
progressives par rapport a des électrodes classiqudumped element electrode).
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Figure 1.19 : Comparaison de réponse petit sigrahabdulateurs a électro-absorption avec
des électrodes a ondes progressives ou élémeatssies [20].

Néanmoins des difficultés subsistent. Les indigatsqoe et électrique étant souvent
différents, les vitesses de phase optique et é&aetrne sont pas identiques ; ceci a pour
conséguence de réduire la bande passante du nmdulatimpédance caractéristique des
lignes de transmission est assez faible (15 — 2B)OICeci est di aux dimensions de
I'électrode supérieure (largeur ~ 3 um, épaisselr5-um), dictées par les dimensions du
guide d’onde optique trés petites pour obtenir an bonfinement de la lumiére et diminuer
les pertes optiques. L'effet de peau peut jouerdlmnon négligeable dans les pertes a hautes
fréequences de la ligne de transmission. Enfingsastance de charge a également un role tres
important. Une terminaison résistive de 50 Ohm @onmme plus grande efficacité au
modulateur (les réflexions étant plus faibles). €gfant, une résistance plus faible permet
d’avoir une fréquence de coupure plus élevée, mais moins d’efficacité [19].

1.5.3 Caractéristiques et contraintes sur les cirdts de commande de
modulateurs optiques

Pour réussir la conception d’'un circuit, & défatundcahier des charges, il est
nécessaire de définir clairement les caractérisiget les contraintes qui vont peser sur le
circuit [26]. A partir de ceux-ci, on établit diwercriteres fondamentaux a contréler en
simulation. Les diverses contraintes soumises aaits de commande sont :
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Contraintes de bande passaniieest souhaité que dans la bande passanteclitae

commande, la courbe du gain soit la plus plateiplessavec le moins d’ondulation.

En effet si les différentes harmoniques du spedatte signal subissent une

amplification inégale, cela entraine une variatidlamplitude des bits dans la

séquence aléatoire. Le diagramme de I'ceil dédutteti® non-linéarité montera une
gigue d’amplitude sur les niveaux haut et bas. Ibs,da bande passante doit étre
assez grande en prévision de la réduction de ldebpar la mise en boitier et de la
mise en cascade de plusieurs modules dans la af@in@nsmission.

Contraintes de temps de groupee temps de groupe est une donnée importante pou
le circuit de commande. Il indique la variation ldephase du gain par rapport a la
fréquence. Un déphasage important entre les diff@rearmoniques entraine une
déformation du signal, visible également sur lggdienme de I'ceil avec une gigue de
phase élevée. Ainsi, le temps de groupe doit @rplds plat possible sur toute la
bande de fonctionnement.

Contraintes de puissanc@our la conception du circuit de commande, qupléie un
signal de quelgues centaines de millivolts en gnaide quelques volts (3c¥ pour
les modulateurs a électro-absorption, 4 a 7 Vce fesumodulateurs électro-optiques),
il est nécessaire de disposer d’un modéle de stamsgjrand signal. Celui-ci permettra
d’appréhender le comportement en régime non-ling¢dors de fortes et rapides
variations des tensions de polarisation des traomsis

Contraintes d’adaptationUne désadaptation du circuit est a éviter cr ehtraine
des pertes en performances avec une dégradatiten glealité du gain, et donc du
signal. Ainsi pour que le gain puisse rester lesptonstant possible sur sa bande
passante, les coefficients de réflexions doivers &s plus faibles possibles. Par
ailleurs lors de la conception, il est importanadfipter le circuit de commande en
tenant compte des contraintes de mise en boitredadviter tout risque d’instabilité.

.6 Conclusion

Ce premier chapitre a été I'occasion de définicdatexte de notre étude, c'est-a-dire

les transmissions numeériques par fibre optiqueb&’d nous avons rappelé quelques grandes
généralités : un historique, le synoptique classidune transmission (émission — réception),
les fibres optiques, ...
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Ensuite nous avons également présenté en détaydemmes de transmission par fibre
optique : le mode de gestion des trames par laaifci@e SDH, les différents types de
multiplexage (ETDM et WDM) et de codage (NRZ et RB définition des différentes
grandeurs qui permettent de qualifier la transmorsgtaux d’erreur binaire, gigue de phase,

).

Enfin nous avons décrit les modulateurs optiquasdulateurs a électro-absorption et
électro-optiques. Apres avoir donné le principdatetionnement et I'état de I'art de chacun
d’eux, et présenté en particulier le modulateuctébeoptique que nous avons utilisé, nous
avons défini les différentes contraintes qui incentbau circuit de commande de modulateur
électro-optique.

Nous allons maintenant rechercher les composaatfindlogies, architectures et

dispositifs électroniques capables de reéaliseralrcitcuit de commande, en donnant les
meilleures performances pour de telles contraintes.
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I1. Circuits et technologies pour les

tél écommunications optiques

[1.1 Introduction

Avec |’ émergence des technologies du multiplexage en longueur d’onde WDM et du
multiplexage temporel optique OTDM dans les télécommunications optiques, des débits
supérieurs a 10 Thps [1] ont été obtenus. Néanmoins, les performances nécessaires pour des
transmissions a 40 Gbps commencent seulement a étre atteintes pour les produits
commerciaux.

Seuls les progreés récents en microélectronique des semi-conducteurs I11-V permettent
de réaliser des circuits a trés haut débit avec les performances voulues. En particulier, les
transistors bipolaires a hétérojonction (HBT pour Heterojunction Bipolar Transistor) et les
transistors a effet de champ a hétérojonction (HEMT pour High Electron Mobility Transistor)
sur substrat InP, GaAs ou SiGe constituent les technologies les plus innovantes pour
repousser les limites des circuits intégrés.

Dans ce chapitre un état de I’ art des filieres SiGe, InP et des transistors MHEMT sera
fait, apres avoir évoqué de maniére plus précise la technologie GaAs et le transistor PHEMT.
La technologie PHEMT GalnAs « Low Noise» PL15-10 LN de la fonderie taiwanaise Win
Semiconductors Corp, retenue pour laréalisation, sera détaillée.

Des circuits analogiques performants sont nécessaires dans les télécommunications
optiques a I’interface éectrique/optique (amplificateur trés large bande pour commander le
modulateur optique) et optique/éectrique (amplificateur transimpédance trés large bande pour
les circuits de traitement numériques).

Les architectures des principaux circuits susceptibles d étre a la base des circuits de

commande de modulateurs optiques seront présentées: amplificateur source commune,
amplificateur a contre-réaction, amplificateur différentiel et I’amplificateur distribué.
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[1.2 Principesgénéraux du HEMT GaAs

[1.2.1 Lestransistors micro-ondes a effet de champ

Le transistor a effet de champ, dénommé FET (Field Effect Transistor), est un
composant tres important qui a de multiples applications en éectronique. Le FET est un
dispositif unipolaire en ce sens que son fonctionnement dépend d'un seul type de porteur de
charges : électrons ou trous. L’intérét d'un dispositif unipolaire provient de ce qu’il n'y a pas
de limitation provenant des recombinaisons de paires électron-trou ce qui en fait un
composant trés rapide.

Le transistor a effet de champ est un dispositif atrois éectrodes : la source, le drain et
la grille. Les porteurs de charge circulent de la source au drain, dans un cana. Le débit de ce
canal est commandé par la troisieme éectrode, la grille, qui fait varier la largeur du canal.
Toute modulation de la tension de grille conduit & une modulation de la largeur du cana et a
une modulation du courant de sortie.

On peut classer les transistors a effet de champ en deux familles selon qu'ils
conduisent ou ne conduisent pas au repos, i.e. en I’ absence de polarisation de grille:

e Lapremiére est constituée par les FET a désertion (depletion mode en anglais) pour
lesquels le canal est conducteur en I’ absence de pol arisation.

e Ladeuxieme famille est constituée des FET a enrichissement (enhancement mode en
anglais) pour lesquels le canal est isolant en |’ absence de polarisation.

Un transistor a effet de champ doit avoir une grille trés bien isolée électriquement des
électrons du cana. Selon la nature de I'isolant utilisé, on a différents types de transistors a
effet de champ. Pour les FET en silicium, si | on utilise comme isolant de |’ oxyde de silicium,
SiO;, le transistor porte le nom de MOSFET (Metal-Oxid-Semiconductor FET). L’isolation
peut étre faite a I’aide d’une jonction polarisée en inverse. Si la jonction est de type pn on
parle de JFET (Junction FET). On peut aussi utiliser une jonction de type Schottky et I’on
parle alors de MESFET (MEtal-Semiconductor-FET). La mise en oauvre de ce type de ce type
de transistor a été motivée par le développement de I’industrie des micro-ondes. Toutefois
malgré sa simplicité de fabrication, ses performances limitées ont conduit a la recherche de
structure plus performante, tel quele HEMT.
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[1.2.2 Présentation du HEM T GaAs et de son fonctionnement

Le principe de fonctionnement des transistors HEMT (High Electron Mobility
Transistor) est identique a celui d’un transistor a effet de champ a grille Schottky de type
MESFET. Il est basé sur la modulation de la conductance entre deux contacts ohmiques
appelés « Source » et « Drain», par I'action éectrostatique d’ une électrode de commande
dénommée « Grille». Les premiers transistors HEMT sont apparus en 1980 ([2], [3]). Ce
composant possede plusieurs dénominations : TEGFET (Two-dimensional Electron Gas Field
Effect Transistor), MODFET (Modulation Doped Field Effect Transistor) mais également
HFET (Heterojunction Field Effect Transistor). Ce dernier terme est généralement réservé a
un composant a hétérostructure, ou le transport s’ effectue dans un matériau dopé.

Les transistors HEMT [4] sont des composants dont le fonctionnement repose sur
I’existence d hétérojonctions semi-conducteur/semi-conducteur. Les structures intéressantes
sont celles qui sont constitués de semi-conducteurs dont le gap et la maille de réseau sont trés
proches. Par exemple, les réseaux de I'aliage AliGay.xAs et du GaAs sont pratiquement
accordés sur un grand intervalle de x.

L’idée de base est d’ utiliser comme canal un gaz d’ électrons bidimensionnel accumulé
al’interface d’ une hétérojonction d’ un semi-conducteur dopé n a large gap (matériau ternaire
AlGaxAs) et d'un semi-conducteur non dopé a gap étroit (GaAs pour le HEMT classique,
InGaAs pour le PHEMT), le gaz d'électrons étant situé dans le matériau faiblement dopé.
Comme les électrons se déplacent plus rapidement dans un matériau peu dopé que dans celui
afort dopage (les électrons ne subissent pas de piégeage et ont de ce fait une grande mobilité
et une grande vitesse). Les transistors a hétérojonction sont donc plus rapides que les
transistors a effet de champ GaAs classique. Par ailleurs les matériaux étant épitaxiés,
I”interface entre petit et grand gaps est donc potentiellement de tres bonne qualité. Ainsi, les
électrons ne se heurtent que rarement a des défauts peu nombreux, et le bruit HF généré est
donc faible (bruit de diffusion). Cela fait du HEMT un composant privilégié pour les
applications faible bruit.

11.2.2.1 Structure physique du HEMT GaAs

La structure du HEMT est réalisée par épitaxie de jets moléculaires dans laquelle on
évapore de maniere contrdlée, dans une enceinte en ultravide, I'As, le Ga et I'Al, a partir de
creuset contenant ces matériaux portés a des températures indépendantes. En contrélant
parfaitement les processus d' évaporation de chacun des matériaux, on peut faire croitre la
structure cristalline couche atomique par couche atomique.
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Cette technologie reste colteuse puisque les couches a réaliser sont de tres faibles
épaisseurs et les performances du transistor exigent une qualité critique de I’ hétérojonction ou
se localise le gaz bidimensionnel. Néanmoins I’ apparition de wafer de six pouces a fait
baisser les colts des fonderies [5].

Couche superficielle

e

P /§ourcq.-"/:,-"" ‘."’ / W\
A g ) S /f / \‘ \ \\\
S ’,' \\. .
z/ .\'
|/ ‘/ ] n“
Couche superﬁcie}}‘e&, v Recess de grille
Couche Schottky
Couche donneuse
Espaceur

<——Gaz d'électrons bidimensionnel

Canal

Couche tampon

Figurell.1l: Coupe schématique de la structure de base d un HEMT

La couche superficielle (appelée Cap Layer) est formée par un matériau de faible
bande interdite, pour permettre la réalisation des contacts ohmiques de source et de drain.
Cette couche est généralement fortement dopée afin de diminuer la valeur des résistances
parasites de contact et donc celles des résistances d'acces.

Le recess de grille consiste aréduire I’ épaisseur de la couche barriére sous lagrille. Le
recess est un paramétre important du contréle de la tension de pincement des transistors.

La couche a grand gap non dopée est destinée a la réalisation du contact Schottky de
grille, qui est déposé aprés gravure du Cap Layer (fossé de grille ou recess).

La couche de matériau a grand gap dopé a pour role de fournir les électrons libres a la
structure ; c'est la couche donneuse. Ce dopage, pouvant étre volumique, est généralement
réalisé par un plan de dopage silicium.

Vient ensuite I'espaceur (ou spacer), une couche de matériau a grand gap non
intentionnellement dopé (nid), permettant de séparer les atomes donneurs d'éectrons de la
couche donneuse, des éectrons du canal. Les interactions a distance éectrons-impuretés sont
ains réduites. Plus cette couche sera épaisse, meilleure sera la mobilité des éectrons dans le
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canal. A l'inverse, le transfert des éectrons de la couche donneuse dans le canal est favorisé
par un espaceur fin.

Le cana est constitué d'un matériau a petit gap non intentionnellement dopé. Cette
couche, importante dans la mesure ou elle recoit le gaz bidimensionnel d'éectrons,
déterminera les performances du composant a travers les propriétés de transport des €électrons
dans le matériaul.

Une couche tampon, communément appel ée buffer, permet daméliorer Ie confinement
des électrons dans le cana en réduisant I'injection des porteurs vers le substrat. Cette couche
permet également d'avoir un matériau de base de bonne qualité cristallographique nécessaire a
|a croissance des autres couches.

Enfin, le substrat semi-isolant (SI) est un matériau binaire qui identifie la filiere:
GaAs (arséniure de gallium) ou InP (phosphure d’ indium).

11.2.2.2 L'hétérojonction

Soit I" hétérojonction constituée de deux semi-conducteurs GaAs dopé p (1) et Al Gas-
«AS (2) dont les caractéristiques de bandes sont explicitées dans la Figure 11.2. Le GaAs est a
gauche et le Al,Gay.xAs a droite. Soient W; le travail d extraction, y; I’ affinité électronique,
Er I'énergie de Fermi, Ey; le maximum de la bande de valence et Eg le gap du semi-
conducteur i. Le niveau de vide est noté Eyige. Si X = 0,4 on a E»=1,42 eV et Ep=2 €V. La
figure 1.2 montre, schématiquement, la structure des bandes de I'hétérojonction. Son
élaboration tient compte des remarques suivantes :

e A l'équilibreles deux niveaux de Fermi Er; et Er, sont égaux.

e Le travail d extraction de chaque semi-conducteur reste le méme loin de I’interface.
Cette condition permet de tracer I’évolution du niveau d énergie du vide. Il s ensuit
une différence d’ énergie potentielle entre les deux semi-conducteurs égale a W, — W3,
et par conséquent, une tension de diffusion de la jonction égale a (W — W,)/e,
négative puisque W < Wo.

e Ladifférence d énergie entre le minimum de la bande de conduction des deux semi-
conducteurs est égale A AEc = y1 — 2 = Ay.

e La différence d énergie entre le maximum des bandes de valence des deux semi-
conducteurs est égale a AEy = AEQ - Ay.
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Figurell.2: (a) Schéma des semi-conducteurs avant |a formation de |I” hétérojonction.
(b) Schéma de bandes de I’ hétérojonction.

Les quantités AEc et AEy, sont respectivement appelées I'offset de bande de
conduction et |’ offset de bande de valence. La diffusion des électrons se produit de semi-
conducteur (2) vers le semi conducteur (1), c'est-a-dire du Al GayxAs vers le GaAs, puisque
W; < W, et celle des trous a lieu en sens inverse. Le raccordement des bandes est
dissymétrique ; la variation la plus importante se produisant dans le semi-conducteur e moins
dopé. On constate une dissymétrie de la bande de conduction au voisinage de I’ interface avec
une barriére et un puit. Ceci a des répercussions sur les transports des électrons et des trous. I
y a une accumulation d’' éectrons dans le puit formé dans la bande de conduction. La largeur
de ce puit (typiquement de I’ordre de 10 a 15 nm) permet d’ obtenir un gaz bidimensionnel
d éectrons.

La couche daccumulation déectrons a la propriété d'un gaz d éectrons
bidimensionnel : gaz dans le sens que les électrons subissent peu d’interaction avec le réseau
et bidimensionnel parce que les électrons ne se meuvent librement que dans le plan parallele a
I'interface, le mouvement perpendiculaire a celle-ci éant géné par les barriéres de potentiel
dans lequel sont localisés les éectrons (cf. Figure 11.2).

L'hétérojonction permet la séparation spatiale des atomes donneurs ionises et des
électrons libres. Ces électrons ne sont donc plus soumis aux interactions sur impuretés
ionisées, et peuvent alors atteindre des mobilités importantes. Le HEMT bénéficie donc d'un
transport éectronique dans un gaz bidimensionnel bien supérieur a celui d'un matériau dopé.
C’est cette particularité de grande mobilité qui fait que le HEMT dispose d’un trés fort gain
intrinséque avec de bonnes performances fréquentielles.
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11.2.3 LePHEMT GaAs

Cependant, la rédisation de circuits intégrés micro-ondes monolithiques (MMICs) a
des fréquences plus hautes (supérieures a 60 GHz) a nécessité d’ étudier d autres structures
d’ hétérojonction a base de couches contraintes sur GaAs et d’'indium In avec un canal 1n,Gay-
xAs (0,15 <x <0,35).

La couche mince InGaAs subit une déformation quadrilatére de maniere a ce qu'elle
soit accordée au réseau cristallin GaAs et de I' AlGaAs. Puisgue la compression de la couche
InGaAs est réalisee d’une maniére anormale, elle est nommée « couche pseudomorphique ».
En raison du désaccord de mailles, la tenue mécanique d’une telle couche sur GaAs est
difficile a mettre en place, mais il existe une épaisseur de couche critique en rapport avec la
fraction d’indium en deca de laquelle on parvient a assurer la conduction du canal dans un
matériau ou la mobilité des éectrons est plus élevée. De plus, le gap InGaAs étant plus faible
et les écarts de la bande de conduction étant plus grands, le puits du gaz 2D est plus profond
permettant des concentrations de porteurs plus importantes et par conséquent le courant de
sortie est plus élevé.

11.2.4 Caractéristiques électriques

Dans cette section les paramétres décrivant le comportement global d’un HEMT vont
étre définis. Le schéma équivalent petit signal peut étre décrit par la Figure 11.3 et la position
des éléments électriques équivalents avec leur origine physique par laFigure I1.4.

L R Rd Ld
G & £ Ced Rgd D

W T | Wi Wl —
i L AN
Cds
Rgs ds
-
AP

Rs Ls
Figurell.3: Schéma équivalent petit signal d'un HEMT
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Figurell.4: Modéle petit signal simplifié du HEMT, avec I’ origine physique des éléments

11.2.4.1 Le courant drain source

La Figure I1.5 est un réseau typique de caractéristiques donnant I’ évolution du courant
Ids circulant entre le drain et la source lorsque I’ on fait croitre latension Vds en maintenant la
tension Vgs a une valeur constante.

Tds

Zone ohmique

Zone saturée

Vds

Figurell.5: Caractéristique courant - tension

On peut séparer les caractéristiques en deux régions : une région linéaire dans laquelle
le courant Ids croit avec latension Vds, et une région dite de saturation due a la saturation des
électrons ou le courant de drain est sensiblement indépendant de la tension Vds. Lorsgue la
tension Vgs augmente en valeur absolue, la diminution de la profondeur du puit de potentiel a
I’ hétérojonction entraine celle de la densité surfacique des éectrons et donc du courant Ids.
Pour une tension de grille Vgs suffisamment négative, le canal est pincé. Cette tension de
seuil est déefinie comme tension de pincement (ou V). La concentration des porteurs dans le
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canal dépendant fortement de I’épaisseur et du dopage de la zone de grand gap, ceci rend
difficile lamaitrise de la tension de pincement, créant une certaine dispersion technologique.

Pour modéliser le courant drain source d’'un HEMT, il faut prendre en compte la
contribution de trois ééments:

e Le courant principal résultant du déplacement des électrons du gaz bidimensionnel
dans le puit quantique a I’ interface de I” hétérojonction.

e Le courant de |’effet MESFET parasite sous la grille, di & une déplétion incompl ete.
Ce courant doit étre négligeable pour un bon HEMT.

e Les éléments parasites résistifs des chemins d’ aimentation des drain, grille et source
du transistor induisent des chutes des tensions Vds et VVgs, et donc une diminution du
courant Ids et transconductance extrinséques.

Enfin, il existe des tensions dites de claquage entre la grille et la source Vbgs,
également entre la grille et le drain Vbgd, au-dela desguelles il se produit un phénomene
d avalanche (ou breakdown). Cette caractéristique est particulierement importante en grand
signal, car elle indique lalimite des tensions de commande du transistor.

11.2.4.2 Latransconductance

Latransconductance gm est I’ expression du mécanisme de commande d’ un transistor &
effet de champ : ¢’ est lavariation du courant de drain en fonction de la polarisation de grille, a
tension drain source constante. De facon générale elle dépend de la tension Vgs et de la
résistance de source Rs. Les HEMTs se distinguent de tous les autres transistors a effet de
champ par leur transconductance élevée. Elle est définie comme suit :

dl s
aV,

GS |vpg=Cste

gm= (Eq. 11.2)

11.2.4.3 Laconductance

La conductance de sortie gds = 1/Rds traduit la variation du courant de drain en
fonction de la tension Vds a polarisation de grille constante. Elle est un indicateur de la
saturation du courant drain source. Pour ce travail de thése, cette caractéristique du HEMT a
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été tres importante (cf. les chapitres IV et V) car la conductance gd est ce qui détermine
I”impédance de sortie du transistor. Elle est définie par :

gds=i= aIDS

(Eq. 11.2)
Rds aVDS Vgp=Cste

11.2.4.4 Lacapacité grille source

Cette capacité de grille source Cgs décrit |’ interaction capacitive dans une partie de la
zone dépeuplée sous la grille. La valeur de Cgs est particulierement importante car elle
contribue fortement a la limitation du fonctionnement en fréquence du transistor (cf. 8
11.2.4.9). Soit :

J
C, :aTQ (Eq. 11.3)

gs

Avec Q, lacharge de la zone dépeuplée sous lagrille.

11.2.4.5 Lacapacitégrilledrain

Cette capacité de grille drain, elle représente les effets réactifs entre les deux
électrodes. Restant tres faible en régime saturé, son influence apparait surtout en hautes
fréquences ou lorsgue la grille est chargée par une haute impédance. Elle est définie par :

aQ
Cp =5, (Eq.114)

gd

Cette capacité détériore les performances dynamiques de deux fagons:
e Par effet Miller : Une partie de Cgd se retrouve reportée sur |I'impédance d’ entrée du
transistor (cf. 8 11.5.1). Il en résulte une addition avec la capacité Cgs et donc une

diminution de la bande passante d’ un amplificateur.

e Par couplage direct : A hautes fréguences, Cgd relie directement la sortie du transistor
ason entrée et peut provoquer des instabilités.
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11.2.4.6 Lacapacitédrain source

L’origine de Cds est I’interaction capacitive entre les deux régions du cana sous les
contacts ohmiques de drain et de source.

11.2.4.7 LesrésistancesRi, Rset Rd

Ces résistances sont les résistances d’'acces de grille, de source et de drain. Les
résistances Rd et Rs proviennent des résistances des contacts ohmiques de drain et de source.
A noter que Ri joue un rdle important car elle contribue a la diminution de la fréquence de
coupure des amplificateurs par ces pertes.

[1.2.4.8 Lesééments parasites d’ acces

Lg, Ls, Ld et Cg, Cs et Cd (cf. Figure 11.3) sont les inductances et les capacités
parasites d' acces aux €électrodes, respectivement de grille, de drain et de source. Elles ne
dépendent que de lalargeur du transistor.

Les HEMTs se caractérisent également par deux autres parametres généraux, la
fréquence de transition et la fréquence maximale d’ oscillation :

11.2.4.9 Lafréguence detransition

La fréquence de transition f; détermine la rapidité du transistor et a la fréquence pour
laquelle le module du gain en courant [B| est égal a 1. Définie pour le transistor intrinseque
(transistor sans ses éléments d’ acces), elle est définie

Jalos| | gm |_
|'B| “loles| |Ja)Cgs|_1 (Eq. 11.5)

D'ou fi=

= (Eq.11.6)

11.2.4.10 La fréguence maximale d’ oscillation

La fréguence maximale d'oscillation fna caractérise en généra la quaité de la
technologie. Elle correspond a la fréquence maximale d’ utilisation du transistor, pour laguelle
le gain en puissance est égal a 1. Cette fréquence est donnée par laformule suivante :
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= : f : (Eq. 11.7)
2,/(Ri + Rs)Gd + 2zFtRiRgd

max

1.3 Lesautresfilierestechnologigues potentielles

D’autres filieres technologiques que I’ arséniure de gallium sont susceptibles d’ étre
candidates pour la réalisation de circuits électroniques pour les télécommunications optiques.
La Figure 11.6 résume |’ apparition de ces technologies en méme temps |’ augmentation du
débit.
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. . . 40 Gbps
100 5iGe Bipolaire

Gahs HEMT o162

Gahs HBT 10Gbps
oc-48

GahAs MESFET 2.5 Gbps

10 7

0c-12

Si Bipolaire 622 Mbps

0144

Fréquence de coupure {en GHz)
-

0.01 1

0.001 } } } } } }
1970 1975 1980 1985 1990 1995 2000 2005

Figure11.6 : Technologies de semi-conducteur pour les circuits dans les télécommunications
optiques

11.3.1 Lestransistors bipolaires a hétérojonctions sur silicium de
germanium (SiGe HBT)

Les hautes performances obtenues par des transistors bipolaires a hétérojonction SiGe [6],
[7] se combinent avec les avantages du Silicium, qui sont la densité d’intégration, la maturité
technologique et le colt. La technologie est maintenant mature et est proposée par des
fondeurs comme IBM [8]. Les transistors bipolaires a hétérojonction SiGe sont semblables
aux transistors bipolaires a jonctions a la différence que la couche de base est remplacée par
une fine couche de Si1.«Ge, déposée épitaxialement. Les meilleurs caractéristiques obtenues
actuellement sont : Ft = 350 GHz (Fmax = 170 GHz, BV = 1,4 V) [9].
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Ce type de technologie est surtout utilisé pour les circuits numériques de type
multiplexeur ou démultiplexeur, mais on trouve aussi son utilisation dans des amplificateurs
transimpedance pour des applications 40 Gbps [10].

11.3.2 Lestransistorsbipolaires et a effet de champ a hétérojonction
sur phosphured’indium (HBT et HEMT sur InP)

Bien que la filiere SiGe permette de réaliser certains circuits a 40 Gbps, le potentiel
supérieur de I'InP a conduit a développer des filieres sur ce matériau [11], [12], [13]. Les
avantages de I'InP comprennent la trés grande mobilité et la vélocité des électrons, la
compatibilité avec les longueurs d'ondes 1,3-1,5 um [14] et donc d'intégration de
photodiodes et d’amplificateurs sur le méme substrat. De plus cette technologie offre de
nombreuses possibilités d’ingénierie des bandes, par I'utilisation de ternaires et de
quaternaires. La marge des performances permet dexplorer des maintenant des débits
supérieurs a 50 Gbps [15].

Cependant, cette technologie reste tres peu mature face aux technologies concurrentes
comme les filieres SiGe et GaAs. Le procédé de rédisation d'un transistor bipolaire a
hétérojonction reste assez complexe par rapport a celui d' un transistor a effet de champ et le
substrat InP est assez fragile mécaniquement. Le colt de cette technologie est assez important,
d0 ades wafers de faible taille par rapport a ceux possibles pour le GaAs.

11.3.3 Lafiliere GaAs métamor phique

Afin de surmonter les inconvénients du substrat InP (fragilité, colt, diametre limit€) et
d’ obtenir des fréquences de transition plus élevées que les PHEMTs sur GaAs, la croissance
d’ hétérojonction AlInAs/InGaAs métamorphigue sur GaAs constitue une solution alternative.
La filiere métamorphique [16], [17], [18], a pour but de pouvoir épitaxier des matériaux sur
un substrat de parametre cristallin trés différent. On réalise ainsi la croissance d'une couche
sacrificielle ou se produit la relaxation de contraintes par formations de dislocations. La
difficulté réside aors dans le confinement de ces dislocations dans cette couche tampon.
L'avantage d'une telle filiére est de pouvoir faire croitre des hétérostructures AlInNAS/GalnAs
sur un substrat GaAs et obtenir des wafers de 4 ou 6 pouces. Des fréquences de transition de
290 GHz avec une transconductance de 1450 mS/mm ont éte atteintes [17].

Les tensions de claguage (Vbgd) restent néanmoins pas tres élevées (inférieure a 3 V)
limitant les applications a des amplificateurs de faible puissance.
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1.4 Latechnologie PL15-10 LN de WIN Semiconductors

Plusieurs fonderies commerciales proposent des filieres technologiques a base de
PHEMT «Low Noise » avec des longueurs de grille de 0.15 pum. Par ailleurs, les fonderies
développent aussi une technologie PHEMT 0.15 pm de puissance (avec un courant drain
source plus important). Le Tableau 11.1 résume les caractéristiques de quelques unes de ces
fonderies.

Triquint
0.15-pm LN
PHEMT 3MI

OM MIC DO1PH

U nited Monolithic
Semiconductors
PH15

Velocium HEMT-

P15S100 550 200 -10
(Northrop

Grumman)

Win

Semiconductors 550 95 450 -10
PL15-10 LN

Tableau I1.1 : Résumeé des caractéristiques des PHEMTs 0.15 um de différentes fonderies
commerciales

[1.4.1 Latechnologie PHEMT de WIN Semiconductors

Les circuits qui seront présentés au cours de cette étude ont tous été réalisés en
technologie PHEMT GalnAs «Low Noise» PL15-10 LN de la fonderie taiwanaise Win
Semiconductors Corp. (WIN) [19], de longueur de grille de 0.15 um. Ce choix a été établi au
sein de DA-LightCom. Les modéles petit signal, de bruit et grand signal (a partir du modéle
grand signal EEHEMT [20]) ont été développés par WIN [21].

L’ ensemble de nos simulations est réalise avec le logiciel Microwave Office 2002 de
la société Applied Wave Research.
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Le Tableau 1.2 récapitule les valeurs spécifiques des différents parameétres électriques
du PHEMT GaAs 0.15 um de Win. Ces données sont indiquées dans le manuel de conception
fourni par le fondeur et sont ainsi définies :

T —

Vgs au maximum de gm

Tension de claguage inverse

grl illedrain

Courant drain source mA/mm 5
maximal

Fréquence de transition a GHz 95
Vds=15V

Tableau I1.2 : Caractéristiques de la technologie PL15-10 LN

11.4.2 Caractéristiquestypiques destransistor s de la technologie PL 15-
10LN

Les figures suivantes représentent les caractéristiqgues courant tension et la
transconductance d’un PHEMT 2 x 50 um de Win simulées avec |le modéle grand signal.

Ces caractéristiques sont tres importantes lorsqu'on doit déterminer le point de
polarisation des transistors d’amplification et |a consommation de |’ amplificateur, notamment
due a la forme de la transconductance gm et de toutes les non-linéarités inhérentes. Par
exemple s le signal dentrée de I'amplificateur a une forte excursion, on essaiera plutét
d’avoir la tension Vgs au maximum de la transconductance (gm le plus constant de part et
d’ autre de ce point) pour éviter le minimum de non-linéarités. Si par contre le signal d entrée
est faible, on pourra choisir la tension Vgs inférieure a la tension Vgs au maximum de la
transconductance gm, le courant consommé sera plus faible tout en conservant un gain
linéaire.
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Ids vs Vds
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Figurell.7 : Caractéristiques statiques du courant Ids en fonction de la tension Vds,
pour une tension VVgsvariant de-0.8Va+0.6 V
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Figurell.8 : Caractéristiques statiques du courant Ids en fonction de la tension Vgs, pour une
tensionVds= 15V
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Gm vs Vgs
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Figure 11.9 : Caractéristiques statiques de la tranaductance gm en fonction de la tension
Vgs, pour une tension Vds =1.5V
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Figure 11.10 : Caractéristiques d’avalanche de lallgr

La Figure 11.10 donne le courant de grille par é&angtotale de grille en fonction de la
tension grille drain. On voit & partir de cette i que la tension d’avalanche (ou
« breakdown » en anglais) est de l'ordre de 9 —V1Q0ce qui est suffisant pour notre

application. Il est claire que tant les tensionscdetrole des modulateurs optiques resteront
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élevées (> 5 YY), les technologies PHEMT resteront les seules a g@ougpondre a ces
exigences pour des débits de 40 Gbps et plus [22].

11.4.3 Procédé de la technologie PL15-10 LN

La Figure I1.11 présente un récapitulatif des @aéta fournis par la technologie PL15

— 10 LN de Win. En technologie microruban, I'épaiss#u substrat GaAs est de 100 um. La
face arriere est completement métallisée. Les n@sesmasse sont effectuées par des « via
holes » (ou trous métallisés), dont I'effet indlieist modélisé. Pour obtenir une plus grande
densité de courant au niveau des lignes de trasgmjsdeux couches de conducteur sont
déposées : une couche de «metal 2 » sur cellendetak 1 ». La couche « metal 2 » est
néanmoins plus étroite de 2 um que la couche detalrh ». Les résistances sont réalisées a
partir des couches « mesa » (couche épitaxiale)JER » (Thin Film Resistor). Les capacités
sont évidement des capacités MIM (Metal-Insulataatdl).

Resistor pHEMT Capacitor

vesa [l ormic [__] TFR B G-
Metal 1 - Nitride - Metal 2 - Backside metal

Figure I1.11 : Coupe des éléments de la technol&gi#5-15 LN de Win

Les tableaux ci-dessous (cf. Tableau 1.3 et Tabledu donnent les caractéristiques
électriques typiques des couches utilisées pouéliarents passifs de la technologie. Il est
eégalement possible de réaliser des ponts a air lpsucapacités, les croisements de ligne,
raccord des sources des transistors, ...

11.4.3.1 Capacité surfacique des capacités MIM

Epaisseur diélectrique (A) Capacité surfacique (pF/mm2)

Tableau I1.3 : Capacité surfacique de la technoéoBL15-10 LN
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11.4.3.2 Couches résistives

Couche Résistivité /1) Limites des densités de
courant (LA/mm)
—

— Comomae | 0% |

Tableau 11.4 : Couches résistives de la technol®ié5-10 LN

1.5 Architectures

Dans le but de définir la partie amplificatrice duocuit apte a piloter un modulateur
optique, il va étre présenter dans ce qui suit édifites architectures possibles
d’amplificateurs. Ces architectures doivent réperairx exigences suivantes :

e Avoir un fort gain, pour pouvoir amplifier une téms d’entrée qui peut étre
relativement faible (de 0.3¢ a 0.6 \&o).

» Etre grand signal, car la tension de sortie quiorarnander le modulateur optique est
suffisamment importante pour générer des distossitansignal par non-linéarités.

» Etre large bande, pour amplifier tout le spectrasignal d’entrée.

* Avoir une faible variation du temps de groupe, tezedire avoir une phase linéaire
dans la bande passante pour éviter toutes dispsrgonporelles (jitter, interférence
entre symboles, ...).

[1.5.1 Source commune (ou montage inverseur)

C’est la structure de base la plus utilisée pooterir du gain en tension. Elle
constitue également la brique de base dautres agest a fort gain (cascode, paire
différentielle).
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“(

Rc

Ve s

Figure 11.12 : Montage source commune

A partir du schéma petit signal simplifié d'un HEMTEf.( Figure 11.13), on peut
déduire les expressions du gain et des admittaieesrée et de sortie du montage source
commune. On considérera que I'admittance de lagehBc est égale a gc = 1/Rc et, pour le
calcul de I'admittance de sortie, il existe un gérgur en entrée d’admittance Ysource.

G Cad D
- I : .

| |
"'!.l
%
=G}
el
|
|

Cds
i

Figure 11.13 : Schéma petit signal simplifié d’'un HEM

Gain en tension A

A = -gm+ jaCgd
gd + gc+ jaw(Cds+ Cgd)

(Eq. 11.8)
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Admittance d’entrée :

jaCqd
gm+gd+gc+ ja(Cgd+Cds

Ye= jaCgs+ ijgd(l— ] (Eq. 11.9)

Admittance de sortie :

gm- jaCgd
Ysourcer jaw(Cgd+ Cg9)

Ys=gc+gd+ jaCds+ ijgd[1+ j (Eq. 11.10)

La capacité d’acces (en entrée) des étages de<typerseur » ou « source commune
» est la cause majeure de la limitation en frégeelecces circuits. Cette capacité est celle de
la capacité grille source, Cgs, ajoutée a uneeaddila capacité grille drain, Cgd, par I'effet
Miller. De plus, comme les capacités Cgs et Cdgemaen fonction du point de polarisation
du transistor, il sera tres difficile d’obtenir umepédance adaptée avec ce type de montage
pour un régime en utilisation grand signal.

La relation donnant 'admittance de sortie du mgeataource commune montre que
Cgd est responsable de la détérioration de l'ismiagntre la sortie et I'entrée par réaction.
Ses effets induisent également une diminution dieétpuence de coupure.

Pour ce qui est du fonctionnement grand signal tfamsistor source commune, on se
référencera a la droite de charge (cf. Figure I).bdi le transistor & source commune est
polarisé en classe A (Vds = (Vbgd — Vcoude)/2 es * Idss/2). Pour une tension Vgs
fortement négative, on obtient le pincement du kdrsatension Vds augmente a des valeurs
élevées, avant la zone d’avalanche, tout en redt@md la zone de saturation du transistor.
Pour une tension Vgs largement positif, I'effet dkpolarisation par la tension Vds, dd au
courant circulant dans la résistance de chargdevmtentiel qui se développe a ses bornes,
fait amener le transistor dans sa zone ohmique (¥dgcoude) et quitter sa zone de
fonctionnement. On obtient, en passant par ces éig extrémes de polarisation, toutes les
non-linéarités du transistor source commune.
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Rec
“A
Idss
Idss /2 |Jmm
Point de
polarisation
Veoude Vd:s Vbgd ) V

d
Figure 11.14 : Droite de charge

L’état de l'art fait apparaitre I'utilisation du mtage source commune en lui-méme
(hors cellule amplificatrice dans les amplificateudistribués) pour des amplificateurs
analogigues pour les télécommunications optiquesisi)23], un amplificateur distribué sert
de premier étage amplificateur large bande, aloesun ou plusieurs étages source commune
sont cascadés en sortie pour obtenir un fort dagalement dans [24], deux étages sources
communes intercalés par des étages de décalagasart forment un étage de fort gain qui
commande un amplificateur distribué, qui apporteussance de sortie nécessaire.

11.5.2 Amplificateur a contre-réaction

Il est possible de modifier les performances d’umplficateur en superposant au
signal d’entrée tout ou une partie du signal ddieso©On constitue ainsi un montage a
réaction. Si le signal ramené sur I'entrée a umesigpposé, on a une réaction négative ou
contre-réaction (feedback en anglais). La Figurgslireprésente un schéma synoptique de
'amplificateur a contre-réaction.

La contre-réaction améliore en général les perfaoes globales d’'un amplificateur.
Elle permet d’assurer la constance du gain a uneuwahdépendante (variation de la
température, contrdle du niveau de sortie, ...). Edduit les distorsions de phase et
d’amplitude, et améliore la bande passante. Néarsrlai contre-réaction aurait tendance a
diminuer le gain (cf. Eq. 11.11).
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Cette type d’amplificateur est trés largement sdillans les récepteurs a 10 Gbps [25].
Ceux sont les amplificateurs transimpedance. Lastp gain de I'amplificateur non
réactionné H est tres élevé, le gain G est proeh®/id. Typiquement pour un photorécepteur,
le gain transimpédance est proche de la valeua désistance de contre-réaction en début de
bande, et tant que le gain H n’est pas encoresanfiinent atténué par les capacités d’acces
parasites. Mais la contre-réaction montre réguiner@ des limites d’utilisation notamment
pour fournir de fortes amplitudes de sortie ou eirme de bruit. En effet, la taille des
transistors nécessaires pour de forts courantsodi& sbaisse considérablement la bande
passante des amplificateurs méme contre-réactionnés

Figure 11.15 : Amplificateur a contre-réaction

H
G= Eqg. Il.11
1+ KH (Eq )

11.5.3 Amplificateur différentiel

La paire différentielle met en ceuvre deux transsstmnnectés par leurs sources et
polarisés par une source de courant. Par définitors les éléments sont assemblés
symétriguement. La Figure 11.16 représente le sehdmne paire différentielle

En mode commun, lorsque les deux signaux sur ldesgdes transistors sont en
phase, les tensions sur les drains des transsbotsinvariables, le gain est nul. Les mémes
potentiels sont appliqués sur les deux grillestdessistors, le courant lo se partage en deux et
les mémes courants circulent dans les deux brancbhesque les deux signaux sur les grilles
sont déphasés, on définit Ve=Vsl-Vs2 comme la diffée entre ces deux tensions. Le
transistor T1 par le biais de sa tension de giiflbite plus de courant. Comme le montage est
alimenté par une source de courant, donc a cofixantT2 diminue le courant qu'il débite et
inversement lorsque Ve est négative. Le montagaaste référencé (entrée en single ended)
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fonctionne avec I'une des deux tensions de grithe@éntenue constante. Il en résulte que la
variation du courant dans chaque branche reprédentmoitié de celle d’'une source

commune. C’est l'inconvénient majeur de ce montpge rapport a celui du transistor a
source commune, la moitié du gain en tension asiuge pour une bande passante identique.

Vdd

Rcl Rc2

T1 T2

Vsl Vel Ve2 Vs2

- Io

Figure 11.16 : Schéma d’'une paire différentiellassique
L’amplification différentielle offre trois avantagepar rapport a I'amplification

directe, comme par exemple un étage source comniimg.d’abord un décalage global en
tension continue sur les signaux aura des conségsgrius faibles. Par ailleurs en régime
différentiel le courant de commutation des alimgates est constant, alors qu’il varie avec le
signal dans les étages a source commune. Le dégeuplst donc moins critique. Enfin
I'amplification différentielle permet d’avoir, a ga d’'un seul signal d’entrée, deux signaux
en opposition de phase. Ceci peut étre trés ulile ge la conversion de formats (NRZ en RZ
par exemple) ou pour certains modulateurs optiquargtrées différentielles

La paire différentielle présente par contre quedgimeonvénients : un encombrement

important, une conception difficile due aux conitas de symétrie et une consommation en
puissance accrue.
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Figure 11.17 : Structure SFCL

Les circuits SCFL (Source Coupled FET Logic) ),][B57], voir la Figure 11.17, sont
les circuits les plus communs pour les amplificegalifférentiels a base de transistors a effet
de champ. C’est I'équivalent de la logique ECL ttassistors bipolaires. Leur principe est
d’associer des paires différentielles a des étage®urs, pour I'adaptation et le décalage en
tension. En effet pour obtenir le produit gain-nmaxim, il faut que I'étage amplificateur soit
commandé par un générateur a faible impédancenmtest étre chargé par une forte
impédance, la moins capacitive possible. C’est ltpre obtient avec un suiveur de tension
(montage drain commun) qui présente une impédaieceréle €levée, et peu capacitive, et
une impédance de sortie faible. De plus, I'étadgeesu en tension peut servir de « décaleurs »
en tension a partir de diodes a décalages. Cesdipelivent étre shuntées par des capacités
pour une meilleure réponse en fréquence. Le suideuension est alimenté par une source
saturable, un transistor grille source court-ctées par exemple, fonctionnant dans sa zone
de saturation. Ainsi on minimise les pertes, cacdarant délivré au suiveur de tension est
indépendant de la tension Vds du transistor delace saturable, et donc indépendamment
du niveau de signal.
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11.5.4 Amplificateur distribué

Dans le cas des amplificateurs traditionnels, unisemen parallele d’étages
amplificateurs pour augmenter le gain entraineraise en paralléle immédiate des capacités
d’entrée et de sortie des étages, devenant desitEspparasites. La fréquence de coupure
diminue donc, le produit gain-bande étant fixé.rthatecture des amplificateurs distribués,
inventée par Percival [28] en 1937 a partir de subevide, est, par son produit gain bande
élevé, une architecture idéale dans l'objectif amcevoir des amplificateurs pour les
transmissions a haut débit.

Ldf2 Ld Ld Ld Ld Ld Lctf2
— e WV YV W Y —YYL — Y O
zou 3 | | | | | | Sorte
e e e L,
‘ | | | I | |
< = e ES < =
C Tapnat g o T Faant Sy - S o g - SR o [y - S o 5 S
Entrée Lg/2 Lg Lg Lg Lg Lg Lg/i2 %
n Zin
L

Figure 11.18 : Amplificateur distribué

Le principe de I'amplificateur distribué consistésaler les étages amplificateurs mis
en parallele par des inductances (ou des lignedratesmission pour des technologies
planaires), afin d’obtenir l'intégration des capési d’entrée et de sortie dans les lignes
d’acces, et non plus leur addition. Idéalementrdasconductance totale de I'amplificateur
devient alors proportionnelle a la somme de lasttanductance de chaque étage.

L’étude compléte de I'amplificateur distribué a date transistors a effet de champ
(cf. Figure 11.18) sera menée dans le chapitreagivCette architecture, qui par son produit
gain-bande élevé et sa puissance de sortie didpon#impose logiquement pour la
conception des circuits de commande de modulafaique.

1.6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté en détakhmologie des transistors a effet de
champ sur GaAs, et plus particulierement le traosBHEMT. Les avantages du PHEMT se
traduisent par des fréquences d'utilisation tragd®s une transconductance élevée, un faible
courant de fuite de grille, une tension de claguggke-drain relativement forte et une faible
conductance en sortie. C’est donc le candidat id@ai |a réalisation de circuit de commande
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de modulateurs optiques. Nous avons égalementtddentres filieres technologiques
potentielles (SiGe, InP, MHEMT).

La filiere technologique PL15-10 LN de la fondeWéin Semiconductors Corp, qui
dispose de transistor PHMET de 0.15 um de longdeugrille, est ensuite présentée. Les
caractéristiques essentielles de cette filierentetgour la réalisation de nos différents circuits
ont été résumées, pour mieux apprécier les difféseperformances du circuit de commande.

Les différentes architectures connues et utilis@@snme amplificateurs de signaux
tres rapides ont été également présentés. Leunsa@es et inconvénients ont été évalués par
rapport aux contraintes décrites au chapitre pefédcf. § 1.5.3). Les amplificateurs
distribués apparaissent clairement supérieurs atnesaamplificateurs, que ce soit en bande
passante ou en puissance de sortie disponible.
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I11. Lesamplificateurs distribuées

[11.1 Introduction

Au cours du chapitre précédent, nous avons mené une étude approfondie visant a
définir la technologie utilisée et les architectures amplificatrices possibles pour la conception
de circuits de commande modul ateurs optiques. Il est apparu que I’amplificateur distribué, qui
par son produit gain-bande, s'impose pour les objectifs que nous nous sommes donnés a
atteindre, vis-&-vis des contraintes des imposés par |es modul ateurs optiques.

Dans ce chapitre sera menée une étude, qui sest voulue la plus complete, de
I’amplificateur distribué du principe de fonctionnement, aux caractéristiques des lignes
d entrée et de sortie, en passant par les définitions des différents gains et du facteur de bruit.
Par ailleurs, différentes structures d amplificateur distribué seront présentées, en précisant
leurs avantages pour pouvoir en profiter par la suite.

Enfin, la conception d'un circuit de commande de modulateurs électro-optiques a
partir d’un amplificateur distribué sera décrite. Cette partie donnera également |’ occasion de
détailler la mise en boitier de I’amplificateur distribué concu et d’énoncer ses différentes
contraintes. Les résultats obtenus, comme les parametres [S] et les diagrammes de I’ odl
électriques et optiques, seront commentés.

Tout ceci sera abordé dans I’environnement technologique donné, cest-a-dire la
technologie PL15-10 LN de lafonderie Win Semiconductors.

[11.2 Etude de I'amplificateur distribué a transistor a effet de

champ

Dans un amplificateur conventionnel, la mise en paraléle des transistors permet

d’ accroitre la puissance de sortie, mais I’ augmentation correspondante des capacités d entrée
et de sortie des étages résulte en une diminution correspondante de la fréquence de coupure.
Le produit gain bande reste sensiblement constant.
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[11.2.1 Principe de fonctionnement

Dans un amplificateur distribué, voir la Figure I11.1, on profite de I’addition de
transconductances de cellules amplificatrices mises en paralléle entre des lignes conductrices,
en compensant I’ effet des capacités d’ entrée, Ce, et de sortie, Cs, des cellules amplificatrices.
Ces capacités sont intégrées avec les inductances des lignes, Le et Ls, qui relient chaque
cellule, pour former des lignes de transmission artificielles large bande. Ces lignes de
transmission artificielle sont terminées a leurs extrémités par des charges adaptées a
I”impédance caractéristique de chacune des lignes.

Le signal d’entrée se propage le long de la ligne de transmission artificielle, et est
absorbé en bout de ligne par la terminaison Re. Les cellules amplifient successivement le
signal et elles fournissent un courant dans la ligne de transmission artificielle de sortie. Pour
chaque cellule amplificatrice, ce courant se divise en deux parties égales, I'une vers la
terminaison de la ligne de drain Rs, I'autre vers la sortie, comme le montre la Figure I11.1.
Lorsque les longueurs électriques des deux lignes de transmissions artificielles sont
identiques, tous les courants issus des cellules amplificatrices se dirigeant vers la sortie
s additionnent en phase. Il est clair que les signaux se propageant vers les charges des lignes
de transmission artificielle d’ entrée et de sortie doivent étre totalement absorbés afin d’ éviter
des réflexions perturbatrices. L’ utilisation des lignes de transmission artificielle met nettement
en évidence les contraintes specifiques sur les constantes de phase et |'adaptation, pour
assurer une bonne recombinai son des puissances des cellules amplificatrices.

RSL/
Ls/2 —-
I—&?}?L ,!-I’fz’}’;% -, H%U‘L}&%ZW AL Sortie
< () Yol

— Ls/2
Cs Cs
—— ——
T o e Y
2 |
Entrée -—fg }TZW-JEIF E ...... -’EFUEE-IHUU‘ LD
€

Figurelll.l: Schéma du principe de I’amplificateur distribué

[11.2.2 Etudedeslignesdeqgrilleet dedrain

Avant de décrire la démarche suivie pour concevoir un amplificateur distribué et en
particulier |’ étude des lignes de transmission artificielle de grille et de drain, nous abordons
dans ce qui suit une approche théorique a partir de la méthode des parametres image [1], tres
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utilisée dans la résolution de ligne de transmission composée par la mise en cascade de
réseaux adeux ports identiques. Nous utilisons pour celales matrices[A B C D].

A B

< +9

Figurelll.2 : Réseau a deux portsterminé par sesimpédances image

111.2.2.1 Mé&hode des paramétres image

Soit un réseau a deux acces, symétrique et réciproque, dont les performances sont
définies par lamatrice [A B C D] du réseau a deux ports:

3

On définit I'impédance image Z; de ce réseau comme |'impédance du port 1 ou 2
lorsque I’ autre port a également |’ impédance Z;. Cette impédance est égale a:

B
Z, =\E (Eq. 11.1)

Lorsque le réseau est symétrique, A = D. Par ailleurs, la constante de propagation vy est
donnée par laformule suivante :

e’ =+AD -+/BC (Eq.l1.2)

111.2.2.2 Réseaux enteten T

La structure des réseaux a deux ports est trés souvent représenté par des sections

équivalentesen T ou en m, dont lesillustrations sont représentées sur les figures ci-dessous :
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Z\/2 Z,/2 Z
o ANV o
Z, 27, 27,
O O O O
(a) (b)

Figurelll.3: Représentation deréseaux en T (a) et en 7 (b)

Dans le cas du réseau en T, I’impédance image Z;, la constante de propagation v, et les
éléments d’ une matrice ABCD de |la section sont donnés par :

Zl
Eqg. 1.3
2, €

Z, =Z,Z,. 1+

2
Z + é+ Z (Eq. 111.4)

e =1+ 5
2Z, \Z, 4Z;

z
A=1+-—" (Eq.Ill.5
. (Eq )

2

ZZ
B=27 +—2 Ea. I11.6
1 (Eq. 111.6)

2

1
C=— (Eq.lll.7
> (Ea.1IL7)

2

V4
D=1+-—2 (Eq.1Il.8
7 (EQ1I8)

2

111.2.2.3 Impédances caractéristiques des lignes de grille et de drain d’ un amplificateur
distribué

A partir du rappel de ces éléments théoriques, nous alons pouvoir déterminer les
caractéristiques des lignes de transmission artificielle d un amplificateur distribué. Pour cela
nous considérons, dans un premier temps, que les cellules amplificatrices sont composées de

78



Chapitrelll : Lesamplificateursdistribués

transistor a effet de champ monté en source commune. Le schéma équivalent utilisé du
transistor unilatéral est donné par la Figure I11.4. Les celules élémentaires composées des
éléments qui vont étre définies ci-dessous sont tres petites devant les longueurs d’ onde. Une
regle commune énonce qu'un élément est considéré comme localise, s aucune de ses
dimensions ne dépasse un dixiéme de la plus petite des longueurs d’ onde du spectre utilisé.

G ODp

bs

Figurelll.4 : Modele simplifié d’ un transistor a effet de champ unilatéral

Les lignes de transmission de I’amplificateur seront réalisées a partir des cellules
élémentaires suivantes:

e La celule élémentaire de la ligne de grille, est réalisée par les inductances Lg et la
capacité parasite d' entrée du transistor a effet de champ Cgs en série avec larésistance
du cana Ri.

e La celuleéémentaire delaligne dedrain, est réalisée par lesinductances Ld associée
a la capacité Cds en sortie du transistor a effet de champ, en parallele a Rds et a sa
source de courant (gm.Vgs).

Lg/2 Lo/2 1472 Ld/2

g ___Cds
Rd

O O O O

(a) (b)
Figurelll.5: Cellules éémentaires des lignesde grille (a) et de drain (b)

_— Cgs
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De par les Figure 111.3.(a) et Figure 111.5 (a) et (b), on peut identifier les impédances
ZletZ2 d'unréseau en T et obtenir les équivalences suivantes :

Tableau I11.1 : Correspondance entre lesimpédancesd’ unréseau en T et les cellules des
lignesde grille et de drain d’ un amplificateur distribué.

On en deduit de I’ équation (Eq. 111.3), les impédances images Zitq €t Zitq des cellules
élémentaires deslignesde grille et dedrain :

L Cyo-Ly.0°
Z = |2 .\/1— =9 +joRC, (Eq 19
Co 4
2
7 = Lo Cele®” 1 (Eg. 111.10)
Ces 4 1+ joR,C,

Dans leur configuration, ces deux lignes forment une mise en cascade de réseau de
filtre & constant k [1] ; d’ou leur nom de ligne a transmission artificielle. Ce type de ligne a
une impédance caractéristique Zi,, impédance image d'un réseau en wt. Or si des demi-sections
d'un tel réseau sont rgjoutées a l’ entrée et a la sortie, les lignes deviennent une succession de
réseau en T, d' impédance caractéristique Zit [2]. Pour obtenir la meilleure adaptation et le
minimum de réflexion ces lignes doivent obligatoirement avoir des terminaisons avec des
impédances Zitq et Zitg données par les équations (Eq. 111.9) et (Eq. 111.10).

On remarque que ces impédances ne sont pas constantes et dépendent de la fréquence.
Par conséquent de simples charges réelles résistives placées aux extrémités de chaque ligne ne
peuvent pas adapter sur toute lalargeur de lafréguence[3].

A partir des formules (Eq. 111.9) et (Eq. 111.10), les parties réelle et imaginaire des
impédances caractéristiques des lignes de grille et de drain peuvent étre tracées. Pour cela, on
utilise un transistor 2 x 25 um, ala polarisation Vds= 1.5V et Vgs=-0.1 V, dont les valeurs
des éléments du schéma équivalent simplifié et des trongons selfiques Lg et Ld sont données
dans le tableau ci-dessous [4]:
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376.6 0.133 0.036

Tableau 111.2:

Exemple d' ordre de grandeurs des cellules de grille et dedrain

La Figure 111.6 montre I’évolution de I'impédance caractéristique d'une cellule
élémentaire de la ligne de grille en fonction de la fréquence. La partie réelle de I'impédance
caractéristique décroit monotonement. La partie imaginaire a tendance a fortement augmenter
avec la fréguence a partir de 70 GHz. Il apparait clairement, au regard de cette figure, la
difficulté a adapter laligne de grille sur une tres large bande de fréquences.

60

50

40

30

Ohm

20

10

-10

- Fartie réelle (Ohm)

-=3-Partie imaginaire (Ohm)

31 61 91 121 151
Fréquence (GHz)

Figurelll.6 : Partiesréelle et imaginaire de |I'impédance caractéristique Zirg de la ligne de

60
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Ohm

20

10

-10

grille

=d&~Partie réelle (Ohm)

<E-Partie imaginaire (Ohm)

1 31 61 91 121 151

Fréquence (GHz)

Figurelll.7 : Partiesréelle et imaginaire de I’impédance caractéristique Zitq de la ligne de

drain
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La Figure 11I.7 montre I’évolution de I'impédance caractéristique dune cellule
élémentaire de la ligne de drain en fonction de la fréquence. Du fait des valeurs plus faibles
des ééments de la ligne de drain par rapport a ceux de laligne de grille, et notamment de la
capacité Cgs par rapport a la capacité Cds, I'évolution de I'impédance caractéristique de la
ligne de drain dans |a méme bande de fréquence est trés faible.

111.2.2.4 Fréguence de coupure

Si I'on considére les pertes dans les lignes faibles, c'est-a-dire la résistance Ri tres
petite et la résistance Rds tres grande, les équations (Eg. 111.9) et (Eqg. 111.10) deviennent les
équations classiques de I’impédance image de la théorie des sections a constante k d’ un filtre
passe bas en réseau en T:

Z. = \/ Lo \/1_ WLy Co (Eq. 111.112)
W= " L.
gs

L w?L,.C
L. = d .\/1— d7¢  (Eq. 111.12
iTd \/Cds 4 ( q )

On définit la fréquence de coupure w. par :

0, =—2— (Eq 11113)

¢ JLC

Les équations (Eq. I11.11) et (Eq. 111.12) peuvent se réécrire comme :

L 2 L 2
Zy = [ -2 (Eq.111.14) Zig = | =2 1=~ (Eq. 111.15)
gs a)cg Cds wcd

(Eq. 111.17)

avec @ ___2 (Eq. 111.16) &t oy =
L,C L, .C,

S

Nous retrouvons les formules classiques de I'impédance caractéristique et de la
fréguence de coupure d un filtre passe-bas LC, que sont les lignes de grille et de drain d'un
amplificateur distribué.
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111.2.2.5 Constantes de propagation

Les coefficients d atténuations et les constantes de phase des lignes de grille et de
drain sont des éléments critiques lors de la conception d' un amplificateur distribué. D’ une
part, les pertes dans les lignes vont déerminer le nombre détage maximum de
I”amplificateur. Afin d’ optimiser le gain et la puissance en sortie, il est important d autre part,
gue le déphasage entre deux cellules successives sur les deux lignes soient identiques. Ainsi
les courants fournis par chague étage amplificateur seront en phase et s additionneront.

La constante de propagation complexe est donnée par :
y=o+jB (Eq.1.18)
ou o est le coefficient d atténuation et 3 1a constante de phase.
Les expressions de la constante de phase et du coefficient d’ atténuation des sections en

T formant les lignes artificielles, similaires a des sections de filtre a constante k, peuvent étre
déduites de larelation suivante ([5], [6]) :

z
h(y)=1 L (Eq.111.19
ch(y) =1+ -2 (Eq.111.19)

=2

A patir didentification de |'équation (Eq. 111.19) et du Tableau Ill.1 des
correspondances des impédances Z; et Z, des cellules de grille et de drain, on peut déduire les
coefficients d'atténuation ag et ad et les constantes de phase des sections de leurs lignes
respectives :

(24

®o.RC_./L, .C. .o°
RCebeCe (Eq. 111.20)

* J4+(2RCL0)?-L,C 0’

oy = | = ! (Eq. 111.22)
Cs Rya/4-L,Cy.0?

2
Ly Cy-@

Py =ar co{l— 2'(1+<Ri .Cgs.a))z )J (Eq. 111.22)
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2
By =ar cos{l— LdC%J (Eq. 111.23)

Les coefficients d’ atténuation et les constantes de phase des cellules élémentaires des
lignes de grille et de drain peuvent étre tracés a partir des relations (Eq. 111.20 - Eq. 111.23).

Sur la Figure 111.8 sont représentées les coefficients d'atténuations ag et od des
cellules élémentaires de grilles et de drain en fonction de la fréguence. On voit clairement que
I atténuation des cellules éémentaires de grille ag dépend davantage de la fréquence que
celle des cellules élémentaires de drain. Aux basses fréguences, I’ atténuation des cellules
élémentaires de drain od est nettement supérieure a celle des cellules éémentaires de grille,
alors qu'aux hautes fréguences ce sont les pertes ag dans les cellules éémentaires de grille
gui sont prépondérantes.

0,16

0,14

3 | 3 3 3 | -/
3 | 3 3 3 3 ‘
£ | z | | | | /
o 0,08 - N - - - -
=z ! : ! ! ! !

0,06

0,04

0,02

0,0E+00 1,0E+10 2,0E+10 3,0E+10 4,0E+10 5,0E+10 6,0E+10 7,0E+10 8,0E+10
Fréquence (Hz)

‘—Pertes ligne grille(ct;) —— Pertes ligne drain{ct;) ‘

Figurelll.8 : Atténuation des cellules éémentaires deslignes de grille et de drain

Sur la Figure I11.9 est représentée les constantes de phase Bg et Bd des cellules
élémentaires de grilles et de drain en fonction de la fréguence. Les constantes de phase des
deux lignes sont différentes et le rapport fg/Bd est égal au rapport des capacités Cgs/Cds. Or
la condition nécessaire pour optimiser le gain en sortie, il est nécessaire que les temps de
propagation Tpg et Tpd sur les lignes de grille et de drain soient équivalents ([7], [8]). Les
temps de propagation sur les portions de ligne de grille et de drain sont donnés par les
formules:

Tpg=PgxIg (EQ.11.24)
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Tpd=pdx1d (Eg.11.25)

ou Ig et Id sont les longueurs de ligne par cellules de grille et de drain, respectivement.

L’ optimisation du gain en sortie est donc liée ala condition suivante :

Tpg=Tpd (Eg.!11.26)

Ainsi les courants fournis par chague étage sont en phase au niveau de chaque cellule et
S additionnent.

1

0,0E+00 1,0E+10 2,0E+10 3,0E+10 4,0E+10 5,0E+10 6,0E+10 7,0E+10 8,0E+10
Fréquence {Hz)
[—Be  —pd]
Figurell1.9 : Constantes de phase g et fd des cellules élémentaires deslignesde grille et
dedrain

[11.2.3 Etude du gain en puissance des amplificateursdistribués [5]

Pour I’ éude du gain en puissance, les schémas des lignes de transmission artificielles
de grille (cf. Figure 111.10) et de drain (cf. Figure 111.11) seront utilisés pour illustrer cette
étude. On tiendra compte des constantes de propagation yq €t yq qui déphasent et atténuent les
tensions le long des lignes de grille et de drain. Comme le fait comprendre la Figure I11.1, un
amplificateur distribué génere deux puissances : celle disponible a la sortie de I’ amplificateur
et celle disponible a la terminaison de la ligne de drain. Selon ces deux puissances, et en
fonction de la puissance disponible a I’ entrée, nous définirons le gain direct disponible et le
gain indirect disponible. Ces deux gains sont nécessaires a la bonne compréhension des
amplificateurs distribués, notamment en termes de bruit et de réponse fréquentielle
(influences des réflexions, ...). La cellule amplificatrice de base sera un transistor a effet de
champ unilatéral & source commune.
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Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2 Lg/2
- Y Y L YN Y YL Y Y N e e — Y ¥ YY Y
V., Cas V., Ces Ve Cgs
Entrée |:| Zg
Ri Ri Ri
Figurelll.10 : Schéma delalignedegrille
Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2 Ld/2
Y TY T Y Y Y TY L Fa " — Y Y Y YL .
¥l 25 YL
Zd H § — Cds § —— Cds § ——cds Sortie |
Rd Rd Rd
em ] gm 5 om 8

Figurelll.11: Schéma delalignededrain

111.2.3.1 Gain direct disponible

Soit le courant o, la somme des courants des n cellules amplificatrices a la charge de
sortie:

1 i7a— ~iva=

_2n- 2n-3 Y
|o:§[| e 2 +|26 2 +---+|nejz} (Eq-|||-27)

Lescourants y, ..., I, sont générés a travers la transconductance gm commandés par la
tension Vcaux bornes de la capacité Cgs des n transistors. Ces courants et ces tensions
peuvent S écrire pour chague transistor comme:

l1=gmVe, lo=gmVe, ..., In=gmVe (Eq. 111.28)

g 7 . 2n-1
i -3 —irg=
Vo,=V.e 2,V,=V.e 2,..,V,=V.e ' 2 (Eq.ll.29)
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ou V. est latension d’ entrée de I’ amplificateur distribué

La tension V¢ aux bornes de la capacité Cgs du K'®™ transistor, peut étre exprimée

par [3] :
Vi.exp(_ (k=075 _ j.tan‘l(a)ﬁ
2 @,
- (Eq. 111.30)

1
= Eq. 11.31
WL Oy =R C (Eq )

Logs

On considere que la constante de phase de la ligne de grille B4 est la méme que la
constante de phase de ladrain :

Bg=Pa=P

En remplacant dans I’ équation (Eq. 111.27) I’expression des courants I; a |, par leur
valeur en fonction de latension V  donnée par I équation (Eq. 111.30), on obtient |’ expression
suivante pour le courant I :

Ny, —a,)) n2% ‘j[“ﬁ“a’fl o ]
nge.sinh{(dg)j.e 2 e [ g]

I, = 2 . (Eq. 111.32)
2 1+["’J {1—(“’] ].sinh(ad _ag]
@, W, 2

Soient Pe et Ps, respectivement les puissances d’ entrée et de sortie de I’amplificateur
distribué:

1 cld=LRa Ve Ve |=1n.PRd 1
Pe:ZRe[Ve.Ie] ZR{ve.ZiTJ 2|v| R{ZWJ (Eq. 111.33)
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Ps=%ReM.|O]=%Re[zdeJ;Jo]:%||0|2 RelZ,,] (Eq.111.34)

Le gain en puissance G, que I'on pourra nommé gain direct disponible (ou
available forward gain), c'est-a-dire le rapport des puissances en entrée et en sortie de
I’amplificateur distribué, est donné par :

2
Ps || Re(Zqy)
=—=|2 | Eqg. 111.35
Pe |V,| ReZ,) (Ea )

Dans les hypothéses ou les parties réelles des impédances image de grille et de drain
peuvent se réduire aux expressions (Eq. 111.11) et (Eq. 111.12), et les fréquences de coupure
des deux lignes sont sensiblement identiques et égales a m, on obtient pour I’ expression du
gan|[5] :

e—n(ad +arg )Sl nh 2( n(ad - ag )]

G:Q’T2 \/E\/E 2 . 2 (Eq. 111.36)
gs ds {1_([0] ]{14_(60] }-Sinhz(ad _agj
w, 2

(0]

c g

De cette expression on voit trés clairement I’ influence des pertes og et ad sur le gain
de I'amplificateur distribué. Lorsque le signal d entrée se propage sur la ligne de grille, par
I’ atténuation causée par les pertes og, chaque transistor source commune regoit moins
d’ énergie que le précédent. Similairement, le signal amplifié par un transistor est atténué par
toutes les pertes ad des sections entre le transistor et la sortie de I’ amplificateur distribué.

La formule (Eq. 111.36) peut se simplifier pour donner le gain DC, en admettant des
pertes négligeables dans les lignes d'entrée et de sortie a tres basses fréguences, sous la
forme:

_ N*.9M*Z;ry Zizy
4

(Eq. 111.37)

Nous remarquons dans cette expression que le gain DC est proportionnel au carré de la
transconductance gm et des impédances image des lignes de transmission artificielle. Le gain
dépend aussi fortement du nombre n de cellules amplificatrices utilisées. Cependant, comme
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nous alons le voir par la suite, le gain et la puissance n’ augmentent pas indéfiniment avec le
nombre de cellules.

111.2.3.2 Nombre optimal de cellules amplificatrices

Les pertes sur la ligne de grille ag font qu en bout de ligne le signal n'est plus
suffisant pour commander correctement les dernieres cellules. Pour déterminer le nombre
optimal de cellules amplificatrices, on vérifie que le gain passe par un maximum en fonction
du nombre de cellule & une fréguence donnée. Le nombre optimal Ny, est donné par :

% _p (Eq. 111.38)
on
D'ou:

oo In(ad)—ln(ag)

- (Eq. 111.39)
oy —o

g

(cf. Figurel11.8).

La Figure 111.12 montre le nombre optimal de cellules amplificatrices. 11 dépend de la
fréguence car les pertes des lignes de grille et de drain dépendent elles-mémes de la fréquence

50

40 4

30 4

MNopt

20 4

10 4

1}
0,0E+00

1,0E+10

2,0E+10 J0E+10 4,0E+10

5,0E+10 6,0E+10 7,0E+10
Fréquence (Hz)

Figurelll.12 : Nombre optimal de cellules amplificatrices

8,0E+10
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111.2.3.3 Gain indirect disponible

Comme la définition du gain direct disponible, on peut déterminer le gain indirect
disponible (ou available reverse gain), qui est le rapport entre la puissance générée par les
cellules amplificatrices se dirigeant vers la terminaison de la ligne de drain par rapport a la
puissance d entrée (cf. Figure I11.1). La définition de ce gain est tres utile pour I’ éude du
facteur de bruit de |’ amplificateur distribué et I’ influence des réflexions de laligne de grille.

Soit le courant lgr, le courant total fourni par toutes les cellules amplificatrices a la
terminaison dedrain :

1 -l *§7’ *j?’dle
lor = 3 l,be 2+l,e 2 +.+1.,e 2 | (Eq.ll.40)

De la méme maniere que lo, les courants 11 & In sont données par les équations (Eq.
[11.28). La formule (Eq. 111.40) peut alors s écrire, en remplacant dans I’ équation |’ expression
des courants |1 a I, par leur valeur en fonction de la tension V¢ donnée par I’ équation (Eq.
111.30):

n(y, + % ‘j[“ﬁ“a“flwﬁ}
gm.\/e.sinh((ydzyg)}.e Ze [ g]

el o)

La puissance d entrée Pe de I’amplificateur distribué est identique au cas du gain
direct. La puissance Psy disponible sur laterminaison de laligne de drain Zd est égale a:

(Eq. I11.42)

1 . 1
Ps, ZEReB/OJOR] Re[zqu I or- OR] OR| Re[zqu] (Eq. 111.42)

Le gain indirect disponible Gg, c'est-a-dire le rapport de la puissance en entrée de
I’amplificateur distribué Pe et celle Psy disponible sur la terminaison de la ligne de drain
Zd, est donné par :

— Psd _|IOR|2 Re(Zde)
G, = v (Eg. 111.43)

iTg
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neyg Sinhz[n(yd + yg )j
2

2 L L e_
m
Ga =2 ./Cg./cd : :
o, @, 2

Si I’on considere les pertes dans les lignes de grille et de drain faibles et que les

(Eq. 111.44)
1+

constantes de phase des deux lignes sont de mémes valeurs et égales a 8, I'équation (Eq.
[11.44) peut S écrire:

e " g nhz(n'zﬁj
G, =IM | =9 (Eq. 111.45

Comme les fonctions sinus et sinus hyperbolique sont trés proches pour de faibles
valeurs de variable, la fonction sinus hyperbolique peut ére remplacée dans I’ éguation

sin(n,8))’

(111.46) par la fonction sinus. Le graphique de la fonction ( sn 3 J est donné ci-dessous

pour n = 7 et la constante de phase p variant de 0 a =. On remarque que les valeurs de la
fonction, et donc du gain indirect sont faibles sauf lorsque np est proche de O ou de . Nous
verrons par la suite I'influence du gain indirect sur le facteur de bruit de I’amplificateur
distribué et saréponse fréquentielle (cf. § 111.4.2.2).

1 15 2 2

0 05 | 5 3

B (en radian)

Figurelll.14. : Graphique de (sin ng/ sin 5)? en fonction de  pour n= 7
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111.2.3.4 Les mécanismes de limitations en puissance des amplificateurs distribués

Quatre parameétres majeurs limitent la puissance des amplificateurs distribués[9] :

Le premier parameétre est la tension d’ entrée maximale que |’ amplificateur distribué
peut accepter sur la ligne de grille (cf. Figure 111.13). Cette tension est limitée, d’ une
part, par la tension de pincement Vp (cf. 8 11.2.5.1) et d’ autre part, par la tension Vt
pour laquelle la diode est en zone de conduction directe en provoquant un courant
exponentiel dans la grille, qui écréte le signal d entrée (le courant lys est atteint) et
qui diminue la durée de vie du transistor.

a
Ve

Wi

Figurelll.13: Tension d entrée maximale

Le deuxiéme paramétre est la tension de claguage Vgawa, OU un phénoméne
d avalanche du courant Ids apparait. Cette tension est quasiment la tension maximale
que va pouvoir délivrer I’amplificateur distribué dont des cellules amplificatrices sont
des transistors en source commune. On notera que la tension Vggng Vaut, pour la
technologie PL15-10 LN de Win Semiconductors, entre8V et 10 V.

Le troisiéme paramétre est lié a I’impédance de charge. Le courant de chague cellule
amplificatrice se divise en deux parties égales, I’un vers la terminaison de la ligne de
drain et I’autre vers la charge a la sortie de I’amplificateur distribué. Les impédances
de charge éant normalisées sur 50 Ohm, la charge totale de I’ amplificateur distribué
est donc approximativement de 25 Ohm aux basses fréquences. Cette impédance a un
caractere limitatif car ce n'est pas obligatoirement la charge optimale de
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I’amplificateur distribué. La charge optimale est, en général, largement supérieure a
25 Ohm; or de telles valeurs de charges provoqueraient d’importants problémes
d  adaptation. Donc pour obtenir le maximum de puissance de sortie, les courants de
chague cellule amplificatrice doivent étre assez éevés. Ceci implique des
dével oppements de grille des transistors des cellules amplificatrices aussi plus grands.
Or de forts dével oppements de grille sont synonymes d’ é éments parasites plus élevés
et donc plus de pertes sur les lignes de grille et de drain et des fréquences de coupure
de ligne d’' autant réduites.

0.5Idss
—=—Droite de charge

-

Vds

T

Vs )

tw

Figurelll.14 : Droite de charge pour un transistor a effet de champs en classe A.

e Le quatrieme parametre qui dégrade les performances en puissance de I’ amplificateur
distribué est la différence de fonctionnement des étages amplificateurs [10], [11]. En
plus de I'inégalité des tensions de commande due aux pertes de la ligne de grille, les
cycles de charge de chacun des transistors des étages amplificateurs sont, sur toute la
bande de fréquence, tres différents de la pente et du déphasage optimum pour une
puissance de sortie maximale. Ceci est d a la forte dispersion des impédances de
charge présentées a chague transistor conduisant & une distribution non uniforme des
puissances de sortie. Pour améliorer la contribution de chaque étage amplificateur, une
solution proposée [12] est de réaliser un amplificateur distribué non-uniforme, en
prenant en compte les tailles des transistors pour que chacun puisse délivrer une
puissance optimale.

[11.2.4 Lefacteur de bruit desamplificateursdistribués

La notion de bruit dans un amplificateur est tres souvent une donnée tres importante.
On définit généralement la notion de facteur de bruit NF [13] pour vérifier I’évolution du
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rapport signal a bruit a la sortie de |I'’amplificateur par rapport a sa valeur en entrée. Il est

généralement donnéen dB :

5
NF =10log ~N2ewee | (Eq, 111.46)

[~
N sortie

Le niveau de bruit Py (en Watt) d'une résistance 50 Ohm a la température T (en
Kelvin) dans la bande passante B (en Hz), est donné par la relation (Eqg. 111.47). On obtient
une densité spectrale de bruit de —174 dBm/Hz.

P« =KTB (Eq. 111.47)

Le niveau de bruit & la sortie Poy noise (€N dBm) d’un amplificateur de gain G (en dB)
adapté sur 50 Ohm dans |a bande passante B peut étre donnée par larelation

Pout_noise=-174+101log (B) + G + NF (Eq. 111.48)

out ¢+

Puissance de sortie

Bruit =-174 dBm/Hz + 10log(BW) + G + NF

Figurelll.15: Influence du bruit sur la puissance de sortie d’ un amplificateur

Le calcul complet du facteur de bruit d’un amplificateur distribué peut étre retrouvé a
laréférence [14]. On en résumeraici les grandes étapes.

Les seules sources de bruit prises en compte sont les puissances de bruit générées par
les impédances du générateur, les terminaisons des lignes de grille et drain, et les sources de
bruit apportées par des MESFETS, coaur des cellules amplificatrices. Les sources de courant
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de bruit des transistors a effet de champ ont été développées par Van der Ziel [15]. Elles sont
données par les relations suivantes :

— @?C?
i = 4KT B—=R (Eq. I11.49)
gm

i2=4kT,.BgmR (Eq. 11.50)

La puissance de bruit disponible a la source est égale a kToB. La puissance de bruit
dissipée dans la charge de sortie est égale a GikToB, avec Gt le « forward » gain, soit :

n2gmeZ._Z.
.W (Eq. 111.51)

KT,B

La puissance de bruit disponible alaterminaison de laligne de grille est égale akToB.

La puissance de bruit dissipée dans la charge de sortie est égale a GkToB, avec Gr le gain
indirect, soit :

(7B I 2 Zim (Sin(nﬁ
B.

) 2
Eq. [11.52
4 sinf (Eq )
La puissance disponible alaterminaison de laligne de drain est égale a:

KToB (Eg. 111.53)

La puissance de bruit dissipée dans la charge de sortie venant des n MESFETSs est
donnée par :

gmi, Z,. \* (@Cy ) & n.gmpP
kTOBK n ] om .R.Z:;f(r,ﬂ)+ 2 ].zi,,d (Eq. 111.54)

OU r est une référence au '™ transistor desn MESFETS, R et P sont des facteurs numéricques

définies par Van der Ziel dans ces modéles de bruit [15], et

fr ) =(n—r +1)2+(sin(r —1).ﬁj2 L 2(n-r +1).si.n(r —1).5.cost 3 (Eq. 111.55)
snpg sinfg
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La définition du facteur de bruit (Eg. 111.46) et toutes les puissances de bruit (Eq

[11.51) - (Eq. 111.54) ramenées sur la charge de sortie, permettent d’ écrire:

Zo, .wz-RZﬂ: LIV B (Eq. 111.56)

sinng ’ 4
F=1+ - + + r +
nsin B n2.gme.z ..z, n2.gm ngmZ .
6 "
551
i r
|'
iI
451 |
—_‘_‘____—-__
e
at e =W L
Noise Figure o “-—-—-f’,l
dB
(5} 351
3~ j
H‘m S
‘x\\ /14
2.5 'H‘\\ 2 _,r", !
s \\‘ rtr ]
R \'\,‘\ *\_‘\ ,f//fz.-';l
N S . L
2 _\-\\1 R 3 M“\—%{
\\\\ \\ ‘“‘\_\1 ’:ﬁf’:r’
\\- N H‘“‘Ts‘;""fé’/
1.5} §\Q5 -
1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 L 1 1
3 4 5 6 7 & 9 10 11 12 13

Frequency (GHz)

Figurelll.16 : Facteur de bruit d un amplificateur distribué en fonction du nombre de
cellulesamplificatrices [14] .

Si I’on examine larelation (Eq. 111.56), on S apercoit que :
Le deuxieme terme est faible lorsque n est élevé, sauf lorsque np est proche de O ou nt

[ ]
Letroisemeterme, qui est I’inverse du gain direct, diminue lorsque n augmente.
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e Le quatrieme terme, dont I'origine est due a la source de bruit de grille, est
proportionnel an.

e Ledernier terme, dont I’ origine est due a la source de bruit du drain, est inversement
proportionnel an.

Pour n et B assez grands, laformule (Eq. 111.56) peut étre réduite a:

Z, . Nnw2CZ.R
F=1+"2 =, 4P (Eq. 111.57)
3.gm ngmz,,

Cette formule est trés utile lors de la conception un amplificateur distribué
transimpédance. Ce type damplificateur peut servir a transformer le courant d une
photodiode en tension. Or ce courant est en général tres faible. 1l faut donc que I’ amplificateur
apporte un minimum de bruit pour ne pas couvrir le signa de la photodiode. De I’ équation
(111.57), on détermine un facteur de bruit minimum Fuyi, pour un produit n.Zig optimal
(N.Zizg)op, dONNeé par :

2 |3P
nz = +/— (Eq. 111.58
( 1719 )opt a).cgs R ( q )

Lavaleur du facteur de bruit minimum F,, est alorsde:

2w0.C
+ E, 4RP (Eg. 111.59)
gm 3

min

111.2.5 Limitesdel’ é&ude analytique

Dans cette étude théorique, une analyse nous a permis de mettre en évidence les
principales caractéristiques de I’amplificateur distribué, en utilisant les différents paramétres
de cellules éémentaires, issus d’un modéle de transistor a effet de champ monté en source

commune :

e Impédances caractéristiques, pertes et constantes de phase des lignes de grille et de
drain.
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e (Gain et puissance.
e Facteur de bruit.

Cette étude donne également des regles de conception et démontre des limitations de
fonctionnement :

e Adaptation desimpédances caractéristiques des lignes de grille et de drain.
e Pertesdeslignesdegrille et dedrain.

e Nombre optimal de cellules amplificatrices.

e Limitations en puissance.

Néanmoins |'étude fut réduite aux seuls éléments d'un transistor a effet champ
unilatéral, et des hypothéses ont été adoptées pour permettre des expressions simples et de
mieux comprendre le fonctionnement de I’amplificateur distribué. Mais en omettant, par
exemple, la capacité Cgd entre les électrodes de grille et de drain du transistor a effet de
champ, on néglige tous ses effets d'instabilité et de réduction de bande passante.

Dans le but de considérer un modéle plus réaliste de transistor a effet de champ et

d’améliorer les performances de I’amplificateur distribué, la partie qui suit présente des
configurations améliorées de |’ amplificateur distribué.

[11.3 Différentes configurations d’amplificateur distribué

Afin daméiorer les performances des amplificateurs distribués, différentes
configurations ont été proposées dans la littérature. Il nous parait intéressant de présenter les
plus intéressantes afin de disposer d'un panel de structures, et de pouvoir exploiter leurs
avantages respectifs :

e Amplificateur distribué avec cellules amplificatrices en montage cascode.

e Amplificateur distribué avec capacité additionnelle sur laligne de grille.

e Amplificateurs distribués avec différents types de sections de lignes.
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o Amplificateur distribué avec compensation de pertes de la ligne de drain et ses risques
d'instabilité.

111.3.1 Amplificateur distribué avec cellules amplificatrices en montage
cascode

L’analyse précédente de I'amplificateur distribué avec des transistors en source
commune a montré ses principales limites (pertes dans les lignes de grille et de drain, ...). Or
la capacité Cgd est auss un éément limitatif des performances en fréguences d'un
amplificateur utilisant un tel montage ([16], [17]), comme il a été montré dans |le paragraphe
sur le montage du transistor en source commune dans le chapitre Il (cf. § 11.5.1). Par effet
Miller, dont le rappel est fait ci-dessous, la capacité Cgd augmente la capacité d’ acces du
transistor en source commune, réduisant la fréguence de coupure haute.

De la méme maniére, la capacité Cgd contribue & diminuer |I'impédance de sortie du

transistor en source commune et donc de diminuer la bande passante. Enfin, la capacité Cgd
est directement responsable de la dégradation de I’ isolation entrée/sortie.

111.3.1.1 Rappd : Théoréme de Miller

La capacité de réaction d’'un amplificateur de facteur d’ amplification A peut étre
ramenée al’ entrée et ala sortie de celui-ci par :

C,=C(A-1) (Eq.I11.60) C,= (1— %jc (Eq. 111.61)

CII I C,

Figurelll.17 : Effet Miller
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111.3.1.2 Le montage cascode

L’éude suivante va présenter |'utilisation du montage cascode comme cellule
amplificatrice d’ un amplificateur distribué et ses différents avantages par rapport a celui d'un
transistor source commune. L’idée est de montrer que le montage cascode est la cellule
amplificatrice qui S approche le plus de I’ éément actif idéal :

e Une résistance et une capacité d’ entrée faible, ce qui permet une augmentation de la
bande passante et une diminution des pertes dans laligne de grille.

¢ Une admittance de sortie faible pour diminuer les pertes dans laligne de drain.

e Une mellleure isolation pour avoir moins de contre réaction et préserver la platitude du
gain dans la bande passante.

Le montage cascode est la combinaison de deux transistors: Le transistor T1 en
montage source commune et le transistor T2 en montage grille commune (cf. Figure 111.18). Il
associe les avantages de chacun d' eux en évitant leurs inconvénients. On considére les deux
transistors comme étant identiques.

V T2

Ve

Figurelll.18 : Montage cascode
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L’ admittance d’ entrée Y e..s: du montage cascode s écrit [6]:

Ye,_ ~ ja Cgs+Cgd| 1 JaCod (Eq. 111.62)
gm+gd +Ye,, + jo(Cgd + Cds)

Avec Y gy I'admittance d’ entrée d’ un transistor grille commune [6]:

gm+ gd + jaCds

Ye,. = jaCgs+ (Ys+ jawCqgd ). Eq. 111.63
o = JoCgs+ (Yot joOgd) L 5 Cas e cgay (911169
L’ admittance de sortie Y Scas. du montage cascode s écrit [6]:
Ys.. = joCgd +(Ys, + j@Cgs gd + jecas (Eq. 111.64)
Ys, +gd + gm+ jaw(Cgs+ Cds)

avec Y s I" admittance de sortie d' un transistor source commune (cf. 8 11.5.1).

Si I’on compare les impédances d entrée (une capacité en série avec une résistance)
d’un montage source commune et d’ un montage cascode, I'impédance d entrée du montage
cascode est d’autant plus forte par rapport a celle du montage a source commune que la
contre-réaction due ala capacité Cgd est davantage diminuée par une admittance Y ey faible.

Pour démonter graphiquement les avantages du montage cascode, nous allons utiliser
comme exemple un transistor 2 x 25 pum de la technologie PL15-10 LN de WIN
Semiconductors, alapolarisation Vds= 1.5V et Vgs=-0.1V (cf. Tableau I11.2).

Les capacités d’ entrée et les résistances d entrée tirées des parties imaginaires et
réelles, respectivement, de |I'impédance d’ entrée des montages cascode et source commune
sont représentées sur laFigure I11.19 et laFigure 111.20.

Quantitativement, on observe une diminution de pres de 10 % de la capacité d entrée
et de 25 % de la résistance d'entrée du montage cascode par rapport au montage source
commune. La diminution de la résistance d entrée a comme signification directe des pertes
moins importantes dans laligne de grille.
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Figurelll.19 : Evolution de la capacité d’ entrée
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Figure11.20 : Evolution de la résistance d’ entrée
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Pour ce qui est de I’ admittance de sortie (une capacité en parallele a une conductance),
le montage cascode est plus avantageux que le montage source commune.

La capacité et la conductance de sortie des montages cascode et source commune,
issues des parties réelle et imaginaire des admittances de sortie des deux montages (avec une
charge de 50 Ohm), sont tracées sur la Figure 111.21 et la Figure 111.22. La conductance de
sortie du montage cascode est plus faible d'un terme 1/(1+gm.Rds), ce qui signifie une
atténuation plus faible sur la ligne de drain et donne une meilleure adaptation en sortie. Pour
ce qui est de la capacité de sortie, dans un développement de 2 x 25 um, la capacité du
montage cascode reste plus élevée que celle d’ un montage source commune.

Néanmoins pour des développements de grille plus grands, la capacité de sortie du
montage cascode devient plus faible que celle du montage source commune (cf. Figure 111.23
ou les développements de grille sont de 2 x 25 um et de 2 x 75 um). Ceci est di a une
capacité ramenée par effet de Miller plus petite, car en augmentant le développement de grille
on augmente le gain intrinseque du montage.

3,5E-14

3E-14 -

2,5E-14

2E-14

1,5E-14

1E-14

5E-15

0 Y Y T Y
0,0E+00 1,0E+10 2,0E+10 3,0E+10 4,0E+10 5,0E+10

Frégquence (Hz)

|—Cascode = Source commune |

Figurelll.21 : Evolution de la capacité de sortie
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Figurel11.22 : Evolution de conductance de sortie
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Figurelll.23 : Evolution de la capacité de sortie pour des dével oppements de grille de
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Figurelll.24 : Isolation entre la sortie et I’ entrée de montages cascode et source commune

La Figure 111.24 montre I’isolation par le paramétre S12, entre la sortie et |’ entrée des
montages cascode et source commune. L’isolation du montage cascode est largement
supérieure a celle du montage source commune. Une bonne isolation permet de réduire
I"influence de latension de sortie sur latension d’ entrée.

Un dernier avantage du montage cascode est la possibilité d’ effectuer un contréle du
gain de I’amplificateur distribué (dans le cas de compensation de température par exemple, ...)
par la tension de polarisation de grille du transistor grille commune (cf. la tension Vg2 de la
Figure 111.18), al’instar de latension de polarisation de grille des transistors source commune.
Mais contrairement a cette derniére tension de polarisation, la tension de polarisation de grille
du transistor grille commune entraine moins de désadaptation des lignes de grille et de drain
([18], [19]).

En conclusion on peut constater I'intérét du montage cascode sur le montage avec
transistor source commune comme cellule amplificatrice. Ses principaux avantages a retenir

sont :

e Uneréduction de |’ effet Miller, et de la un accroissement de la bande passante par des
capacités d acces et de sortie.

e Unediminution de la résistance d’ accés et de la conductance de sortie, ce qui diminue
les pertes dans les lignes de grille et de drain.
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e Une sensibilité moindre a la désadaptation d’impédance en sortie, du fait de la
meilleure isolation entrée/sortie et de ladiminution de |’ admittance de sortie, liéesala
réduction de |’ effet Miller.

111.3.2 Amplificateur distribué avec capacité additionnelle

L’ égalité des temps de propagation sur les lignes de grille et de drain (cf. (Eqg. 111.26)),
Tpg et Tpd respectivement, est la premiére contrainte de I’ amplification distribuée permettant
d’ avoir une parfaite recombinaison des puissances sur la ligne de drain. Les constantes de
phase étant généralement différentes (dues a des capacités d acces et de sortie différentes), les
troncons de ligne inter-étage amplificateur Ig et Id, des lignes de grille et de drain
respectivement, doivent respecter une certaine longueur pour satisfaire la condition de temps
de propagation identiques.

Or s la différence entre les capacités d acces et de sortie des étages amplificateurs,
respectivement Cgs et Cds, est trés importante, les différences de dimensions physiques entre
les trongons deviennent également importantes. Ceci impose des difficultés de conception et
de conservation des impédances caractéristiques des lignes de grille et de drain (cf. les
équations (Eg. 111.65) et (Eg. 111.66)) . Il devient donc intéressant d introduire des ééments
supplémentaires pour compenser la différence des capacités d acceés et de sortie, et diminuer

ses inconvénients.
g (Eq. 111.65) 7. = |5 (Eq.111.66)
o9 Cgs a. . od Cds a. .

Une de ces solutions est d’introduire une capacité supplémentaire en paralléle Cad sur
la sortie de chague étage amplificateur [2], pour obtenir Cgs = Cad + Cds. Il en résulte une
diminution de la fréquence de coupure de la ligne de drain. Néanmoins cette solution reste
intéressante et est éudiée dans le paragraphe lié a I'instabilité des amplificateurs distribués
(cf. §111.3.4).

Lasolution qui est, en géenéral, préférée est I’amplificateur distribué avec une capacité
additionnelle sur la grille du transistor source commune ([20], [21], [22]). Dans cette
configuration, on place une capacité Cadg en série avec la capacité Cgs d' entrée de chague
transistor source commune afin de diminuer la capacité équivalente de la ligne de grille. La
capacité Cadg bloguant la tension de polarisation de grille du transistor source commune, la
tension de polarisation est effectuée par une résistance de tres forte valeur Rpolar (cf. Figure
111.25).
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Ld2 Ld2 I.dfl Ldn’l Ldn”?. Ldfl
7Zd
= anlar% Icﬁ Rpolarjg ICaE Rpolar% ICaE_
g2 L+ —!_ Lgi2 = +
fg %

Figurelll.25: Amplificateur distribué avec capacité additionnelle sur le transistor source
commune

On définit le rapport M :
M.Cadg = Cgs (Eq. I11.67)
L’ gjout de la capacité Cadg agit comme un pont diviseur al’ entrée du transistor source

commune. La tension Vgs aux bornes de la capacité Cgs du transistor source commune en
fonction de latension Vg sur laligne de drain devient :

1

jaCgs 1
Vgs =Vg. :Vg.( j (Eq. 111.68)
| 1 . 1 1+ M
jaCgs jaCadg

Le gain en puissance est donc réduit d' un facteur (1+ M )™

La capacité équivalente Cegadg aux capacités Cgs et Cadg en série est diminuée et
vaut en fonctionde Cgset M :

1 1
Cegadg = = Cgs.
| 1 g(1+|v|

+
jaCgs jaCadg

j (Eq. 111.69)

Lafréquence de coupure de laligne de gri lle devient :

Cooatg = 1/LgCeqad 1{ ,/

1+ M., (Eq.111.70)
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La fréquence de coupure de la ligne de grille est donc augmentée d'un facteur
1+ M.

Cette configuration permet d obtenir une améioration des caractéristiques de
I’amplificateur distribué. Ainsi par une diminution de la capacité d’ acces, un surcroit de bande
passante est obtenu puisque la fréguence de coupure de la ligne de grille est augmentée. Par
ailleurs en réduisant la différence entre les capacités d’ acces et de sortie des lignes de grille et
de drain, les valeurs des constantes de phase des deux lignes sont rapprochées. Les principaux
inconvénients de cette configuration sont une diminution non négligeable du gain par | effet
du pont diviseur capacitif a I’entrée des cellules amplificatrices et aux résistances de
polarisation de grille des transistors source commune, qui, malgré leur forte valeur, sont
synonymes de pertes plus importante de laligne de grille.

111.3.3 Différentstypes de sectionsde lignes d’entrée et de sortie, et de
terminaisons des amplificateur sdistribués

Un des parametres primordiaux est la réalisation des lignes de transmission artificielle
d’ entrée et de sortie. Dans le paragraphe 111.2.2 de ce chapitre une étude théorique de ces
lignes a été présentée a partir de la théorie des impédances images, en estimant que les lignes
se comportaient comme des filtres de sections a constante k. Toutefois il est possible de
réaliser ces lignes par d’ autres types de section : section dérivée de rapport m (ou m-derived
section) et section a constante R.

111.3.3.1 Les sections dérivées de rapport m

Les sections dérivées de rapport men T ([23], [24]) modifient |es sections a constante
k en gjoutant une inductance série a la capacité de I'impédance Z2 d’'un réseau en T, voir la
Figure I11.26. Cette inductance supplémentaire permet d'avoir un degré de liberté
supplémentaire lors de la conception. Les deux types de sections possedent la méme
impédance image, mais les sections dérivées de rapport m ont une résonance due au réseau
inductance-capacité série. Grace a cette résonance, le gain reste plus plat a hautes fréguences
comparé a celui de sections a constante k, mais avec une chute plus brutale du gain a
I’ approche de la fréquence de coupure (cf. Figure 111.27). Ceci S explique, qu’a la fréguence
de cette résonance oy, les pertes de laligne sont infinies[1].

O, =—2— (Eq.111.71)

r V1-m
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Avec o, la fréquence de coupure d'un filtre a sections a constante k, et m compris
entre 0 et 1. A noter que lorsqgue m = 1, la section dérivée de rapport m est identique a une
section a constante k.

L2 L2 mL.~2 mL.~2
(1 -m?)
—=C ~am T
™
() (b)

Figurelll.26 : (a) section a constante k, (b) m-derived section

G e -
m 2f
Z
= 4f
o
228

-6 — m-section

gk |~~~ ke-section

105 10 20 30 40

Fréquence (GHz)
Figurelll.27 : |S21] de section a constante k et a section dérives de rapport m[21]

Ce type de sections peut étre utilisé dans la conception de la ligne artificielle de
transmission de la ligne de drain. Néanmoins la plus grande précaution doit étre prise car la
résonance du réseau inductance-capacité série crée un péle dans laformule du gain ([1], [25])
et risque de provoquer une forte remontée du gain, créant une distorsion des harmoniques et
des risgues de résonances.

111.3.3.2 Les sections a constante R

Un autre type de section utilisable pour réaliser les lignes de transmission artificielle
de I’'amplificateur distribué est la section a constante R [26]. La différence par rapport a une
section a constante k, est une capacité rajoutée en paraléle aux inductances, voir la Figure
[11.28. Ce type de section a deux principaux avantages: |I'impédance caractéristique d’une
ligne formée par ce type de section est constante et indépendante de la fréquence (d’ ou son
nom) et la fréguence de coupure a — 3 dB est supérieure d’'un facteur+/2 & celle d' une section
a constante k.
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L’inconvénient de ce type de section est sa réalisation. Devant réaliser une certaine
mutuelle inductance entre les deux inductances série et une capacité pontant ces inductances,
le process utilisé doit étre bien mature maitrisant tous les paramétres des €léments de ce type
de section et leurs é éments parasites.

Cb
|{
I
L.72 L/2
o1 (TOTY (000 .
——=cC

Figurelll.28 : section a constante R

Pour préserver laforme du signal d’entrée, I’amplificateur distribué doit présenter des
distorsions négligeables. Idéalement la réponse du circuit doit étre constante en amplitude et
linéaire en phase sur la bande passante que couvre le spectre du signal. Un type de filtre qui
correspond bien a ses exigences est le filtre de Bessel, contrairement au filtre de Butterworth
qui aun gain tres plat mais une forte non-linéarité de la phase al’ approche de la fréquence de
coupure. Le filtre de Bessel présente une phase extrémement linéaire, donc un temps de
groupe tres plat, et un gain décroissant moins rapidement permettant d’ amplifier en partie un
maximum d’harmoniques. Ce type de filtre peut étre réalisé dans le cas des amplificateurs
distribués [27], en variant les dimensions des transistors d’amplification et des trongons de
ligne entre ces transistors pour respecter les coefficients de filtre de Bessel désiré.

D’autres conceptions d’amplificateur distribué suivent la méme démarche. Il a été
démontré théoriquement [28] qu'il était possible de corriger la chute brutale du gain en fin de
bande passante, responsable d’ondulation de la réponse temporelle, par des constantes de
propagation différentes entre les étages amplificateurs. La difficulté est I’encombrement de
certaines lignes da & des constantes de phase tres variées (8, 3 B, 58, 7B).

111.3.3.3 Les demi sectionsen «t

Pour obtenir I’adaptation d’impédance sur une trés large bande de fréquences des
lignes de transmission artificielle des amplificateurs distribués, les impédances de source et de
charge doivent étre transformées en impédance image de laligne (équations 111.9 et 111.10) et
donc étre dépendantes de la fréquence.
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Ces impédances dépendantes de la fréquence sont tres difficilement réalisables et sont

tres souvent remplacées par une simple résistance dimpédance égae aJ/L/C. Pour
améliorer laréponse en fréquence des lignes de transmission artificielle et leur adaptation, une
demi-section en © (ou bisected-n section) est parfois placée avant les simples terminaisons
résistives (cf. Figure 111.29) [24]. Ce type de section reduit la dépendance fréquentielle de
I’'impédance image vue par la résistance de terminaison (cf. Figure 111.30) en optimisant la
valeur du coefficient m [1] de I'impédance image de ce type de section (cf. I’équation (Eq.
[11.75), et permet donc une meilleure adaptation.

2
1-(1- mz){“’j
Z = wzc Z, (Eq.111.72)
1-| 2
a)C
- N S N,
— . o ——

2 2
i/ p— — A
1-m3L 1-m*)L
2m 2m

Figurelll.29 : demi-sectionsen = [1]

@

o (rad.s™)

Figure111.30 : Impédance caractéristique Z;, en fonction de m[1]
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I11.3.4 Compensation de pertesdelalignededrain et risque
d’instabilité
L’ éude des lignes de grille et de drain a montré que les pertes de ces lignes éaient un
facteur limitatif majeur. S'il était possible de réduire ces pertes, il serait possible, d’ une part

de rgjouter des étages amplificateurs supplémentaires et donc d’ augmenter la puissance de
sortie de I’amplificateur distribué et, d autre part, d’ augmenter la bande passante.

Le montage cascode comme cellule amplificatrice, parmi plusieurs avantages, diminue
la capacité d’acces et augmente |I’impédance de sortie de ces cellules. Ce montage permet
également de compenser les pertes de la ligne de drain par résistance négative a hautes
fréquences [29], mais également les pertes des connecteurs, des fils de cablage, des lignes
d accés et de sortie dun montage en boitier. Il sagit d'utiliser la prédisposition de
I’impédance de sortie du transistor grille commune d’un montage cascode, a présenter une
partie réelle négative.

R—('\
EEVAVAVAVESSSSS
D
L
| d
R
&
ZNRF ngc C T ZS|:j|
‘g5 \’L
‘g
O ——

Figurelll.31 : Schéma équivalent d’'un transistor grille commune incluant les impédances Zg
et Zs[29]

Soit I'impédance Zyr d'un transistor grille commune avec les impédances Zs et Zg
comme charges respectives de source et de grille du transistor, voir la Figure 111.31.
L’impédance Zyr est égale a:

Rds (1 gmZs ]+ Zs(1+ jaCgs.(Ri + Zg)) (Eq.111.73)

L= |1+
"1+ joCdsRds | 1+ jaCgs(Ri+Zs+2g)) 1+ jaCys(Ri+Zs+Zg)
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Lorsgue I'impédance Zs tend vers I'infini, I’équation (Eq. 111.73) se simplifie pour
devenir :

Rds 1 , gm.Rds
Ly = - + - + Ri + Zg + - -
1+ joCdsRds jw.Cgs jo.Cgs(1+ jw.Cds.Rds)

(Eq. 111.74)

Les quatre premiers termes de |’ équation (Eq. 111.74) sont des é éments passifs tandis
gue le cinquiéme terme dépend de |a transconductance du transistor grille commune et crée la
résistance négative. Lapartie réelle de ce terme est égale a:

2
Re gm.Rds __ gm.RSIs 'CSS _ (Eq. 111.75)
jw.Cgs(1+ jw.Cds.Rds) Cgs.(1- w®.Rds’.Cds?)

La résistance négative représentée par la formule (Eqg. 111.75) évolue en 1/(1-w?) et il
existe donc une fréquence pour laquelle cette partie réelle deviendra positive. Par ailleurs
cette résistance négative éant proportionnelle a la transconductance gm, les transistors de
faible dével oppement de grille ne pourraient étre suffisamment efficaces.

Kimura et al. ont amélioré cette technique de compensation de pertes par résistance
négative ([30], [31]). Pour celails goutent deux éléments selfiques: un premier sur la grille
du transistor grille commune (noté Lcg) et un deuxieme entre les transistors source commune
et grille commune (noté Lsd) du montage cascode, voir la Figure 111.32. Par le comportement
selfique de Lcg, on augmente I'impédance de grille du transistor grille commune. La
résistance négative est aors augmentée en hautes fréquences car |'effet de la
transconductance de ce transistor est aors renforcé (I’influence de la transconductance gm et
de I'impédance entre la grille et la source sur I'impédance entre le drain et la source d'un
transistor a effet de champ en source commune sera largement développée dans les deux
prochains chapitres).

Mais s la partie réelle de I'impédance de sortie du montage cascode devient
entierement négative, c'est-a-dire que la résistance négative est plus élevée que les pertes de la
ligne de drain, le paramétre S22 de |’ amplificateur distribué devient positif al’ approche de la
fréguence de coupure. L’amplificateur est aors instable. Pour recouvrer la stabilité il faut
alors augmenter lavaleur de Lsd qui tend aannuler I’ effet de Lcg ([32], [33]).
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Transistor i
grille commune,

______________________________________________

! Transistor

:SOUICG commune

Figure 111.32: Schéma équivalent d’ un montage cascode avec compensation de pertes [30]

La Figure 111.33 représente la partie réelle de I’admittance de sortie d’un montage
cascode en fonction de la fréguence pour trois valeurs de I’ inductance Lcg. On remarque que
cette partie réelle posséde des fréquences de résonance «négatives» inversement
proportionnelles a Lcg. Si cette partie réelle devient trop négative et supérieure aux pertes de
la ligne de drain, I’amplificateur distribué oscille. C'est ce qui est démontré par la Figure
[11.34 et la Figure 111.35, qui représentent respectivement les parameétres S21 et S22 d’ une
cellule élémentaire d'un réseau en T de la ligne de drain. Lorsgue la partie réelle de
I’admittance de sortie est amplement supérieure aux pertes de la ligne, ce qui provoque le
parametre S22 a devenir positif, et rend le composant instable. Une si forte remontée du
parametre S21 peut étre tres génante, car elle peut provoquer une raie sur le spectre du signal
et détériorer laréponse temporelle de I’ amplificateur distribué et générer des oscillations.

Les figures ci-dessous ont été obtenues par la ssimulation d’un montage cascode,

compose de deux transistors identiques 2 x 25 pum avec la polarisation Vds=25V et Vgs=0
V, dont les valeurs des éléments sont données dans le Tableau I11.3.

Tableau 111.3 : Valeurs des ééments d un transistor 2 x 25 pumala polarisation Vds = 2.5V
etVgs=0V.
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Figurelll.33: Partie réelle de I’admittance de sortie en fonction de Lcg.
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p1oLeg = 90 pH |
p2: Leg = 240 pH
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1 11 21 21 41 51 61 71 21 91 101
Frequence (GHz)

Figurel11.34 : Parametre S22 d’ une cellule élémentaire de la ligne de drain en fonction de
Lcg.
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p1:Lecg = 90 pH
p2:Lecg = 240 pH
10 p3:Lcg = 500 pH
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Frequence (GHz)

Figurelll.35: Paramétre S21 d'une cellule élémentaire de la ligne de drain en fonction de

Lcg.

Cette technique de compensation de pertes est souvent utilisée pour augmenter la

bande passante des amplificateurs distribués. Différents moyens permettent de garantir la
stabilité, qui est la condition sine qua non a respecter :

En augmentant la valeur de I'inductance Lsd, on obtient ainsi une diminution de la
compensation de pertes par Lcg a hautes fréquences. Comme I’indiquent la Figure
[11.36 et la Figure I11.37, qui représentent respectivement la partie réelle de
I”admittance de sortie de I’ é&age cascode et |e paramétre S21 d’ une cellule éémentaire
de la ligne de drain, plus I'inductance Lsd augmente, plus la résistance négative
diminue. Par conséquent la partie réelle de I’admittance de sortie S accroit a hautes
fréquences, augmentant les pertes, et donc réduit |e paramétre S21.

Une autre inductance est rgjoutée entre la source du transistor monté en source
commune et lamasse ([34], [35]), dont e comportement est identique & Lsd.

Dans [36], une capacité et une inductance en série mises sur la grille du transistor
grille commune forment un circuit résonnant de compensation de pertes, qui est en
paraléle a une résistance. En choisissant une valeur correcte de cette derniere
résistance, le gain remonte aux hautes fréguences par compensation de pertes des
lignes et I’amplificateur est inconditionnellement stable.
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Des résistances sont souvent rajoutées pour diminuer I’ effet de compensation de pertes
et les risques d'instabilité: soit entre les étages amplificateurs, au niveau de leur
sortie, en paraléle aux trongons de ligne équivaentsa Ld ([37], [38]), soit en sérieala
capacité de découplage de la grille de chaque transistor grille commune [39].

En plus des résistances décrites ci-dessus, différentes valeurs de capacités de
découplage de la grille de chaque transistor grille commune [40] altérent la résistance
négative de la sortie du montage cascode. Ceci permet de diminuer |a compensation de
pertes sur une plus large bande de fréquence et ainsi d’ éviter des résonances, voire des
oscillations.

Les inévitables variations du process de fabrication déterminent la sensibilité du gain,
du temps de groupe et de la stabilité de I’amplificateur distribué aux élémentsliésala
grille des transistors grille commune (capacité de découplage, résistance
d’ amortissement, ...) et/ou du modéele équivalent du transistor. Cela peut amener a des
effets déléteres comme : une forte ondulation du gain, une bande passante réduite,
jusqu’ a des oscillations. Dans [7], et [41], il est démontré I’ utilisation de transistor Qr
dans sa zone linéaire comme résistance active, placé en série avec la capacité de
découplage de la grille du transistor grille commune, pour optimiser I’ allure du gain et
la stabilité aprés fabrication. En modifiant latension Vgs du transistor Qr, larésistance
équivalente varie de 20 a 90 Ohm, il est possible d' obtenir une compensation optimale
des pertes juste avant I’ apparition d’instabilité (S22 positif).

0.015
001 B p1: Lsd =0.025 nH
o p2: Lsd=0.125nH
—_ B p3 Lsd =0175nH
v 0.005
=) B
o =
= B
B 0 [
-0.005
001 L L 1 L 1 L L 1 \
1 11 21 31 41 51 51 71 81 91 101
Fréguence (GHzZ)

Figurelll.36 : Partieréelle de I’admittance de sortie en fonction de Lsd.
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p1 Lsd =0025nH
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Figurell1.37 : Paramétre S21 d'une cellule élémentaire de la ligne de drain en fonction de
Lsd.

111.3.5 Problemes defiabilité dusalaterminaison degrilleet ala
capacité Cgs

Il est souvent admis dans les articles de référence consacrés aux amplificateurs
distribués ([3], [26]), que les lignes de transmission artificielles de grille et de drain sont
fermées par des terminaisons appropriées et égales aux impédances image Zirg € Zitq.
Pourtant, les désadaptations crées par ces terminaisons ne peuvent étre ignorées lors de la
conception, car elles dégradent souvent la performance des amplificateurs distribués. Les
signaux réfléchis par ces charges, qui se superposent au signal des deux lignes de
transmission, causent en effet des désordres, et notamment sur le gain et le temps de groupe.
J. Jeong et Y. Kwon [7] démontrent que le courant total de sortie se dirigeant vers la charge
est composé de courant dépendants des coefficients de réflexion I' et T'y, respectivement des
lignes de grille et de drain. Comme ces courants se comportent presque comme des sinus
cardinaux en fonction de la constante de phase (les signaux réfléchis sont amplifiés par le
gain indirect, cf. 8 111.2.3.3) leurs perturbations sont les plus importantes aux basses
fréquences.

Ce probléme lié aux réflexions des terminaisons des lignes de grille et de drain n’est
pas marginal car la variation de la résistance par carré d un process peut atteindre £ 15 %
[42]. Ainsi observe-t-on sur laFigure 111.38 (@) et la Figure 111.3938 (b), les ondulations sur le
gain et le temps de groupe causées par les réflexions des terminaisons pour différentes valeurs
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de résistance carré. Aux tres basses fréquences, le gain augmente ou baisse selon les signes de
Tg €t .

Pour pouvoir agir sur ces variations, J. Jeong et Y. Kwon ont développé une charge
active au niveau de la terminaison de la ligne de grille. Cette charge est concue a partir de la
mis en paraléle d' un transistor avec une tension de contrdle sur sa grille et d’ une résistance.
Cette tension agit sur I'impédance de la terminaison de grille et permet donc de contréler
I’ allure du gain aux basses fréguences.
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Figurelll.38: (a) Gain et (b) Temps de groupe d’un amplificateur distribué en fonction dela
variation de la résistance carré d’ un process de fabrication [ 7] .

La variation de la capacité Cgs des transistors d’amplification par rapport a celle
donnée par la modélisation [42] est également un facteur modifiant majeur de laréponse d’'un
amplificateur distribué. Cette variation aboutit notamment ala variation de la capacité d’ acces
des étages amplificateurs que permet de réaliser la ligne de transmission artificielle d entrée
(cf. 8111.2.2.3), ce qui modifie son impédance caractéristique et génére des réflexions.

Ains |’augmentation de la capacité Cgs a pour premier effet de diminuer la fréquence
de coupure de la ligne de grille et donc celle de I’amplificateur distribué (comme la capacité
Cgs est supérieure a la capacité Cds, la ligne de grille prédomine sur la réponse de
I’amplificateur distribué). Inversement une diminution de la capacité a comme conséquence
d’ élargir la bande passante.

Par ailleurs, comme I'impédance caractéristique de la ligne de grille est modifiée par
la capacité Cgs, la terminaison de la ligne n'assure plus correctement |’ adaptation, et les
réflexions sur la ligne d entrée augmentent. Ceci entraine la modification de la réponse de
I”amplificateur distribué, comme il a éé démontré ci-dessus au sujet des terminaisons des
lignes de transmissions. A partir des fréquences pour lesquelles la ligne se comporte comme
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une ligne de transmission, ces réflexions entrainent des signaux amplifiés qui modifient
I”allure du gain et du temps de groupe. Ceci est illustré sur la Figure I11.39.
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Figurelll.39: (a) Gain et (b) Temps de groupe d’un amplificateur distribué en fonction dela
variation de la capacité Cgs d'un process de fabrication [ 7] .

[11.4 Conception d’un amplificateur distribué

[11.4.1 Choix de conception

Dans les chapitres précédents, nous nous sommes attachés a montrer les principales
caractéristiques d’un amplificateur distribué (gain, fréquence de coupure, facteur de bruit, ...)
et ses différentes structures possibles (montage cascode, capacité additionnelle, compensation
de pertes, ...).

Afin de concevoir un driver de modulateur optique pour des débits allant jusqu’a 12.5
Gbps en codage NRZ et RZ, a partir d'un amplificateur distribué réalisé a partir de la
technologie PL15-10 LN du fondeur Win Semiconductors Corp, nous avons établi comme
choix principaux :

¢ Une technologie microruban pour laquelle les logiciels de simulation offrent un large
éventail de modéles de lignes et de discontinuités (taper, coude, ...) disponibles. Les
reports de masse sont obtenus a travers des trous métallisés communément appelé
«Via-holes »[43].

e Sept cellules amplificatrices composées de montages cascode utilisant des transistors
avec des développements de grille 2 x 55 um, voir le layout (ou dessins des masques)

120



Chapitrelll : Lesamplificateursdistribués

de la puce ala Figure 111.40. Ce type de cellule permet d obtenir un gain et une tenue
en puissance plus élevés, une bonne isolation, des capacités d entrée et de sortie plus
faible par une diminution de I’ effet Miller (cf. 8.111.3.1).

Figurelll.40 : Layout d'un amplificateur distribué.

Un découplage classique de la grille du transistor grille commune, avec une capacité
de quelques pF reliés au trou métallisé du transistor source commune  a travers une
résistance d’'une quinzaine d’ohm, voir la Figure 111.41. Ce découplage étant
relativement critique (cf. 8.111.3.4), car susceptible de rendre instable I’amplificateur
distribué, nous avons particulierement fait attention & la stabilité de I’ amplificateur,
en contrélant constamment le facteur de Rollet. Par ailleurs la polarisation de lagrille
du transistor grille commune est obtenue par la tension continue de la ligne de drain
par I'intermédiaire d’ un pont diviseur unique (chaque grille étant reliée par une forte
résistance pour éviter tout couplage ou réaction). Néanmoins la tension des grilles
des transistors grille commune reste modifiable par une source de tension extérieure,
qui permet en outre d’ effectuer un contréle de gain.

Des terminaisons passives sur chague ligne de transmission artificielle, qui peuvent
chacune amener la polarisation nécessaire aux étages amplificateurs. Ces
terminaisons sont décomposées en réseau afin d atténuer les risques de résonances
provoqueés par les capacités de découplage et les fils de cablage qui relient la puce
aux éléments extérieurs. Ainsi, la terminaison de drain, qui est représentée sur la
Figure 111.42, est composée de trois résistances R1 et R2 et d'une capacité de
découplage en série avec une résistance R3. Gréace au découplage externe, la
terminaison est égale, aux basses fréquences, a la somme des deux résistances R1 et
R2, dont les largeurs sont suffisamment grandes pour laisser passer le courant de
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polarisation ldd. Aux plus hautes fréguences, une résonance, provoquée par
I’inductance des fils de cablage et |a capacité de découplage, crée une surtension et
un pic possible sur le gain. Cette résonance est amortie par les deux résistances R1 et
RS, qui sont égales pour conserver |’ adaptation dans toute la bande passante.

Ligne de drain~"

Transistor
grille commune

E—

- Transistor
source commune

Figurelll.41: Layout d un étage amplificateur.

+—Pad Vdd

Via hole —

Pad masse

Capacité
de découplage

R1

Découplage

R2

Figurelll.42 : Layout de la terminaison de drain.
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[11.4.2 Résultats expérimentaux

111.4.2.1 Paramétres [ S] mesurés sous pointes

Les Figure 111.43 (a), (b), (c) et (d) montrent les paramétres [S] d'un amplificateur
distribué, mesurés sous pointes jusqu'a 40 GHz, comparés a ceux de la simulation. Les
conditions de polarisation sont respectivement Vdd = 5V (Idd = 110 mA) et Vgg =-0.4 V.
Ces parametres [S] sont plutdt satisfaisants: |’ adaptation en entrée reste inférieure a -10 dB
jusgu’a 30 GHz, tandis que celle en sortie demeure inférieure a -20 dB jusqu'a 25 GHz.
L’amplificateur reste stable malgré que ses paramétres S11 et S22 remontent fortement au
bout de la bande de fréguences. Malgré une remontée aux basses fréquences de 1.5 dB
(jusgu'a 3.5 GHz), le paramétre S21 présente une bonne platitude, avec une fréquence de
coupure a -3 dB de 20.5 GHz. Le temps de groupe de I’amplificateur (cf. Figure 111.43.(e)) a
un faible ondulation jusqu’a 20 GHz, avec une variation inférieure a 20 ps. L’isolation est
inférieure a— 30 dB jusgu’a 20 GHz, avec un maximum de -20 dB.

Remarque : |es petits pics de la mesure & hautes fréguences (fréquences supérieures a 20 GHz)
sont dus ala calibration de la mesure sous pointes.
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Temps de groupe

200

— Simulation (ps)
150

-B-Mesure (ps)

2 100
&0
0
02 52 102 152 20.2 252 302 352 402
Fréquence (GHz)
(€)
Figurel11.43 : Paramétres [ d' un amplificateur distribué: (a) S11, (b) 22, (c) S12, (d) 21
et du temps de groupe (€).

111.4.2.2 Interprétation des paramétres[S]

Laremontée du gain aux basses fréguences est assez génante. D’ une part, elle réduit la
fréquence de coupure a— 3 dB et elle peut créer des distorsions du signal par une détérioration
du spectre d’ autre part. Cette remontée serait en partie due au modéle du transistor utilisé.

En effet lors de la conception, le seul modéle disponible était un modéle CPW
(coplanaire), avec les deux sources du transistor reliées chacune a un plan de masse. Or tous
nos circuits ont été congus avec la technologie microruban, et nous avons relié les deux
sources par un pont a air, pour équilibrer le fonctionnement du transistor, car un seul trou
métallisé est utilisé pour le transistor source commune. Inévitablement ce pont a air ajoute des
capacités supplémentaires.

Nous avons regu par la suite un modele microruban des transistors, pour lesquels
étaient rajoutés des capacités parasites entre le drain et la source et entre la grille et la source,
dont les valeurs dépendent de lataille du transistor.

Les impédances d’ entrée d’un transistor 2 x 55 um, ala polarisation Vds =2V et Vgs
= - 0.1V, avec les modeles CPW et microruban sont reproduites sur la Figure 111.44. On
remarque immédiatement que la capacité d’ acces du modele microruban est plus élevée que le
modele CPW (en I’ occurrence de 21 %) et que la partie réelle de I'impédance d’ entrée du
modéele microruban est plus faible que celle du modéle CPW, 9 Ohm et 12 Ohm
respectivement. Pour ce qui est de I'impédance de sortie, les conclusions sont quasi
identiques : Capacité et conductance de sortie augmentées.
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Cela induit un effet sur la ligne de grille dont les conségquences sont directes sur les
performances de I’amplificateur distribué. L’ impédance caractéristique de laligne de grille est
plus faible comparée a celle de la simulation aux basses fréquences, la capacité d accés
absorbée pour réaliser la ligne de transmission artificielle éant plus faible (cf. les éguations
(Eq. 111.14) et (Eq. 111.15)). Ceci entraine des réflexions sur la ligne qui modifie I'alure du
gain (cf. 8111.3.5) et laisse apparaitre comme une remontée du gain.

—i—odéle Micro-ruban

-5-Modéle CPW

Figurell1.44 : Impédances d entrée d’ un transistor 2x55 um, selon les modéles microruban
et coplanaire
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[11.5 Circuit de commande de modulateur s optiques

[11.5.1 Miseen boitier

En général, la mise en boitier de MMIC (pour Monolithic Microwave Integrated
Circuit) acomme objectifs :

e D’assurer I'intégrité du signal par une bonne connectique en prenant en compte les
effets des discontinuités et des transitions (connecteur — ligne de transmission, ...), et
les différentes tol érances (épai sseurs des substrats, longueurs des lignes, ...).

e Un bon découplage des alimentations.

e Une masse hien homogeéne sur tout le dispositif en évitant les court-circuits.
e Une bonne gestion de |’ évacuation thermique.

e Une manipulation pratique et sre du boitier.

Le role du boitier est primordial car il influence directement les performances de
I”amplificateur, les colts, les rendements de fabrication et la fiabilité des fonctions
hyperfréguences. Dans notre cas, il s agit de la conception d’un circuit de commande de
modulateurs optiques, a partir de I’amplificateur distribué, sous laforme d’un module, dont la
photographie est ci-dessous. Le boitier (25 x 25 x 9 mm®) est en laiton avec une finition en
nickel/or. Il comporte deux parties séparées par une cloison métallique :

e Une partie alimentation, composée essentiellement de régulateurs de tension, dont le
réle est de rendre quasi continue les tensions d’ alimentation et a stabiliser leur valeur.
Une traversée unique de polarisation est utilisée pour le module

e Une partie hyperfréquence, ou se situe |I'amplificateur distribué et son environnement
direct : dispositif de polarisation, découplage des alimentations, lignes d’acces, ... A
ces extrémités sont disposés des connecteurs SMA, avec une cosse de masse Vissée sur
le connecteur d’ entrée.
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Figure 111.45 : Photographie du circuit de commande de modulateur électro-optique

111.5.1.1 Report des composants

Comme nous avons réalisé I'amplificateur distribué a partir de lignes microruban, la
technique de report pour la mise en boitier que nous avons utilisé est celle du «wire
bonding », ou microcablage (cf. Figure 111.46). Souvent comparée a la technique du «flip-
chip», qui est plutét préconisée pour les circuits coplanaires, ce type de report [44] est
effectué par |le brasage de la face inférieure de la puce sur un substrat doré, une cale en laiton,
ou directement sur le fond du boitier. Les fils de cablage (ou wedge bonding), qui relient les
lignes d’ acces et |es alimentations aux plots du circuit, sont en or et ont un diametre de 25 pm.
Ces fils sont fixés par compression thermo-sonique. Plusieurs fils sont mis en paralléle pour
diminuer leurs inductances.

Figurelll.46 : Techniques de report par microcablage
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La figure ci-dessous est un exemple de report de circuit au fond d’en boitier. Elle
permet d'illustrer clairement la position et la dimension de chague éément (CMS, ...). Le
report de ces éléments est généralement effectué par des colles epoxy conductrices. Les lignes
de transmission d'entrée et de sortie sont en technologie microruban, réalisées en couche
mince sur substrat d’aumine (e, = 9.9, h = 380 pm, tand = 6.10%), ou sur des substrats
organiques, qui ont un faible colt et un usinage aisé. Ce type de ligne présente souvent moins
de risque de résonances que les lignes en technologie coplanaire. Ces lignes ont en effet
souvent des modes parasites qui apparai ssent a des fréquences de |a bande passante.

Capacités de découplage "moyennes

fréquences” MIM de 1 nF Amplificateur distribué

Fils de cdblage
Ligne de sortie 50 Ohm

Capacité de liaison,

Inductance du té de

Ligne d'entrée 50 Ohm polarisation

Capacités de découplage "basses fréquences” CMS
(boitier 0201) de 100 nF

Figure111.47 : Photographie du report des composants du circuit de commande

On notera par ailleurs sur cette photographie I’ utilisation d’un té de polarisation, et les
dimensions importantes des inductances de ce type de polarisation. La tension Vdd et le
courant de polarisation Idd sont directement apportés sur la ligne de drain de |’ amplificateur
distribué. Les chapitres suivants présenteront des solutions originales pour remplacer ce
dispositif de polarisation, qui est généralement contraignant.

111.5.1.2 Découplage des alimentations

Le découplage des alimentations continues assure des niveaux fixes en tension sur une
trés large bande de fréguence. 1l permet également de relier en dynamique les alimentations a
un nceud commun, qui est la masse. Pour les amplificateurs distribués, dont la bande passante
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est trés grande, cette tache est rendue difficile car I'intervention progressive des ééments
parasites lors de la montée en fréquence vient modifier I'impédance de découplage. C’ est
pourquoi on répartit le découplage des alimentations en bande de fréquences.

Le découplage total des fréguences les plus élevées est réalisé au plus prés des parties
actives du circuit par des capacités intégrées de quelques pF. Le reste du découplage se fait a
I’ extérieur du circuit, d une part par des capacités MIM, dont les valeurs typiques sont de 100
pF a1 nF, au plus prés des plots de polarisation, et d’ autre part par des capacités de 100 nF ou
plus en périphérie du circuit.

111.5.1.3 Contraintes

Néanmoins il est tres important de ne pas négliger les phénomenes parasites lors de
I"intégration du MMIC et de tous les composants nécessaires (connecteurs, lignes de
transmission, découplage de |’ alimentation, ...) dansle module ([45], [46]) :

o Les effets thermiques peuvent créer quelques problemes. Tout d abord, comme le GaAs
est un mauvais conducteur thermique (environ 0.45 W/cm/°C), il apparait un auto-
échauffement des transistors qui se traduit par un vielllissement accéléré et une
dégradation des performances de |I’amplificateur distribué. Ensuite la chaleur dégagée
impose des régles sur le report des composants, en essayant de diminuer toute résistance
thermique, et d optimiser les techniques d’ écoulement thermique, en reportant la puce
directement au fond du boitier métallique par exemple, et cela pour des dimensions de
boitier toujours plus petites.

e Comme le boitier peut étre considéré comme un guide d’ onde rectangulaire, il possede des
fréquences propres d' oscillation. En résolvant les éguations d’ Helmotz pour une cavité de
largeur a, de hauteur b et de longueur d, on définit les fréquences de résonances des
champs éectromagnétiques des modes Teqn et TMmy comme égales a I’ expression de
I’équation (Eq. 111.76) (cf. [1]). La bande passante d'utilisation du module doit étre
idéalement inférieure a la fréguence du premier mode dominant. Or dans laréalité, on est
souvent rameneé a éviter sa propagation en développant des parois al’intérieur du module,
ou al’ atténuer en rgjoutant des morceaux d’ absorbant.

fo= %\/(gjz +(E)2 +('aj2 (Eq. 111.76)
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e Une attention toute particuliére doit étre apportée aux lignes et a la connectique qui
transmettent les signaux. Par exemple les inductances parasites des capacités de liaison et
les fils de cablége entre les lignes d’ acceés et les plots du circuit sont souvent al’ origine de
désadaptation, de diminution de bande passante, voire d oscillation [47]. Enfin la
transition connecteur - ligne de transmission fait souvent apparaitre des modes parasites
qui viennent interférer sur le signal transmis.

e Enfin tous les ééments du découplage de I’ aimentation (des fréguences des plus basses
aux plus éevées) doivent étre suffissmment modélises pour éviter qu'ils rentre en
résonance : éléments parasites des capacités de découplage, inductance des fils de cablage.
Les fréguences de résonances peuvent étre estimées par la formule (Eq. 111.77), oU Lpong
est I'inductance des fils de céblage et Cq; les valeurs des capacités de découplage hors
puce. Pour atténuer ces risgues, on ragoute généralement des résistances d une dizaine
d’ Ohm en série avec les capacités de découplage (cf. §111.4.1).

f=— = (Eq.I.77)

[11.5.2 Résultats expérimentaux

111.5.2.1 Paramétres [S] du module

La figure ci-dessous donne les paramétres [S] du module du circuit de commande
jusqu’a 40 GHz, avec une polarisation de I’amplificateur : Vdd = 7 V (Idd = 170 mA) et Vgg
= 0 V. Les coefficients de réflexion sont satisfaisant, inférieures a-10 dB jusgu’'a 25 GHz. Le
gain moyen du module est de 14 dB, avec une fréquence de coupurea - 3 dB de 17 GHz. Le
parametre S21 et le temps de groupe ont relativement peu d ondulation dans la bande 2-20
GHz. Néanmoins on peut regretter la remontée des ces deux parametres aux basses
fréquences.
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311 REFL LOG MAG. 321 TRANE GRP DLY
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Figurelll.48 : Parametres[S du circuit de commande

111.5.2.2 Mesure du facteur de bruit

Nous avons réalisé une mesure du facteur de bruit du module, a la polarisation Vdd = 7
V (Idd = 160 mA) et Vgg = 0 V. Ce paramétre n’ est pas important dans notre application car
la puissance des signaux d’entrée sont nettement supérieurs au niveau du plancher de bruit.
Néanmoins on reléve le niveau acceptable du facteur de bruit, inférieur a5 dB dans la bande 2
— 18 GHz, et laforme en U, propre aux amplificateurs distribués (cf. 8.111.2.4).

Mkrl 495 MHz 6.254 dB L16.779 b
Mkr2 15,6889 GH= 4.742 dB 13.828 dB
11.44 |
WFIG|T J
Sealed /
1.0648
B[ ./
5
x‘/f“_/\\ =
_‘—H—h_;x_ﬂ__/_
1.064
Start 40080 MHz BN 4 fHz Points 41 Stop 2000008 GHz
Tcold 296.58 K Avas OFf Att @0 B Loss Off Corr

Figurell1.49 : Facteur de bruit du circuit de commande
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111.5.2.3 Diagrammes de |’ odl électriques 8 10.709 et 12.5 Gbps en codage NRZ

La description du banc de mesure des diagrammes de |’ od1 électriques est donnée ala
Figure 111.50. La trame pseudo-aléatoire, d’une longueur de 2*'-1 bits, est produite par un
générateur PRBS (Pseudo Random Bit Sequence) dont le débit est défini par une horloge.

Le signal amplifié par le module est transmis a un oscilloscope qui possede une trés
large bande passante. Ce dernier est généralement protégé par des atténuateurs, qui avec les
différents cébles sont souvent a I’origine de détériorations du diagramme de I'cdl (cf. 8
1.4.5.2).

Horloge
Anritsu MG3692A

?

PRBS ‘
ANRITSU
MP1763C ‘
Cébles 50 GHz Oscilloscope
Agilent
infinium DCA
Module: Atténuateun tténuateur 86100A
Amplificateur ¢
Distribué
Svnchronisation

Figure I11.50 : Banc de mesures des diagrammes de |’ agl électriques

Le module a été testé avec des signaux en codage NRZ a des débits de 10.709 Gbps et
de 12.5 Gbps (cf. § 111.4.2.4). Le signa d entrée NRZ, la Figure 111.51 pour le débit & 10.709
Gbps et la Figure 111.53 pour le débit a 12.5 Gbps, a une amplitude de 2 V¢ ain que
I”amplificateur distribué soit capable de sortir une tension supérieure a 5.6 Ve, qui est la
tension de commande nécessaire a notre modulateur électro-optique (cf. § 1.5.2.1), sans qu'il
y est besoin d’ un amplificateur en amont.

Les diagrammes de I’ cal des signaux en sortie sont donnés sur les Figure 111.512 et
[11.54. Les Tableau 111.4 et 111.5 donnent respectivement les caractéristiques des diagrammes
de I’ cdl des signaux en sortie & 10.709 Gbps et 12.5 Gbps. La polarisation de I’amplificateur
est:Vdd=7V (Idd=150 mA) et Vgg=0V.

Dans I’ ensembl e les caractéristiques des signaux de sortie sont satisfaisants par rapport
a leurs signaux d'entrée: les temps de montée et de descente, et le cross-point sont peu
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détériorés. Les tensions de sortie des modules ont une amplitude supérieure a6 Vcc, ce qui est
suffisant pour commander |le modulateur électro-optique. Par ailleurs le module semble bien
répéter |’alure du signal d entrée.

On peut néanmoins regretter que la gigue de phase (ou jitter (cf. § IV.4.5.3)) et les
épaisseurs des niveaux 0 et 1 soient si importants. La gigue de phase est sirement due au
temps de groupe du module tandis que I’ épaisseur des niveaux «0» et « 1 » est due au gain
du circuit de commande.

Les parametres [S] du module révélent une remontée de ces deux parameétres aux
basses fréguences (cf. Figure 111.48). Les trames les plus longues, ayant leur densité spectrale
concentrée a ces fréguences, sont davantage amplifiées que les courtes séquences de « 0 » et

«1».

Par ailleurs |’ écart du temps de groupe des basses fréquences avec le reste de la bande
créent une dispersion plus grande des fronts montants et descendants entre les niveaux et donc
une gigue de phase relativement importantes (cf. lesfigures du § IV.4.5.3).

Rappel : L’amplificateur distribué avec té de polarisation actif est un amplificateur inverseur
par ses cellules amplificatrices composées de transistor source commune
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Figurelll.51: Sgnal d’ entrée Figurelll.52 : Sgnal de sortie du module
NRZ 10.709 Gbps en codage NRZ a 10.709 Gbps
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: Entrée du module Sortie du module
| Vampl (V) | 200 N 613 |
o 24,68 1033

Temps de montée (ps) (10% - 34.34 35.5
90%)

Temps de descente (ps) (10% - 33.72 35.5
90%)

Cross point (%)
Jitteraus (ps)

Tableau I11.4 : Caractéristiques des diagrammes de I’ cal du signal NRZ & 10.709 Gbps

file Control Setup Measure Calbrate  Utilities  Help 18 Apr2005 1136 m “ Fe Control Setup Measure Calbrate Utiities  Help 18 Apr 2005 11:23 m
i Eye/Mask Mode.

Eve fieas =
- z

g
g

£}z i+
i |

H

=
&
el
=

M

=
1
=
E

E

g
oo

Gl
|
|
|

v

S L SV

DI | G | urorent | Yroroeen | TEBIZE | AN | GLO | DB | HTENS | rotersen | Groremen | LIRS | TN | GrE |
Figurelll.53: Sgnal d’ entrée Figurelll.54: Sgnal de sortie du module
NRZ 12.5 Gbps en codage NRZ a12.5 Gbps

Sortie du module
Vampl (V) 204 I 62 ]
2025

Temps de montée (ps) (10% - 37.05 31.33
90%)

Temps de descente (ps) (10% - 36.97 33.02
90%)

Cros poin (%)
Hio s 09

Tableau I11.5 : Caractéristiques des diagrammes de I’ aal du signal NRZ a 12.5 Gbps

134



Chapitrelll : Lesamplificateursdistribués

111.5.2.4 Diagrammes de |’ odl optique en codage NRZ a des débits de 10.709 Gbps et
12.5 Gbps

Nous avons pu réaliser la mesure de diagrammes de I’ cal optiques en codage NRZ a
des débits de 10.709 Gbps et 12.5 Gbps, a partir du circuit de commande congu et le
modulateur électro-optique décrit au paragraphe 8§ 1.5.2.1. Le synoptique du banc de mesure
électro-optique est présenté ala Figure [11.55.

PRBS Anritsu L aser
MP1763C DFB
2%L.1 Agilent
81662A
Moduledu circuit de 10dBm
Trigger commande

Oscilloscope Agilent
HP 86100A Modulateur électro-
— optique OTI Corning

Figure111.55 : Banc de mesures des diagrammes de I’ ogl optiques

Les diagrammes de I’ adl optique obtenus a la sortie du modulateur éectro-optique
sont donnés sur les Figures 111.56 et 111.57, et leurs principal es caractéristiques sont présentées
dans le Tableau I11.6. Les polarisations du circuit de commande et du modulateur électro-
optique sont respectivement : Vdd =6V (Idd =140 mA), Vgg=0V, etV,=4.2V.

Pour les deux débits, les diagrammes de I’ cal sont satisfaisants. Les taux d extinction,
qui exprime en décibels la différence de puissance optique entre les états «ouvert » et
« fermé », sont supérieurs a 13 dB. Cela se traduit par une bonne ouverture de I’ adl et signifie
la bonne capacité du module a piloter le modulateur éectro-optique. Les facteurs Q sont
supérieurs & 20, soit un taux d'erreur binaire trés proche de zéro (< 10%%). Le seul point
négatif est la gigue de phase relativement élevée.
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modulateur électro-optique a 10.709 Gbps modulateur électro-optique a 12.5 Gbps

Tableau 111.6 : Caractéristiques des diagrammes de I’ cgl optiques en codage NRZ a des
débits de 10.709 Gbps et 12.5 Gbps

[11.6 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons réalisé une éude approfondie des amplificateurs
distribués. Tout d'abord une éude analytique, effectuée grace a un modée équivaent
simplifié d'un transistor unilatéral monté en source commune, nous a permis de mettre en
évidence les caractéristiques théoriques et les limitations de fonctionnement des
amplificateurs distribués.

Ensuite la présentation de plusieurs configurations d amplificateur distribué, comme
par exemple I’ utilisation de montage cascode pour les éages amplificateurs, nous a permis de
disposer de plusieurs structures permettant de répondre au mieux aux contraintes de la
conception d un circuit de commande de modul ateurs électro-optiques.
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La conception d’un amplificateur distribué a été décrite. Une rétro-simulation nous a
permis d’ expliquer la remontée de gain mesuré, observée aux basses fréquences. Par ailleurs
la mise en boitier de I’amplificateur distribué a été détaillée: du report des composants au
découplage des aimentations, et en rappelant les différentes contraintes liées a cette
opération.

L’amplificateur distribué mis en boitier a réussi & commander un modulateur éectro-
optique. Les résultats des diagrammes de |’ adl optiques a des débits de 10.709 Gbps et 12.5
Gbps en codage NRZ donnent des résultats satisfaisants, avec des taux d’ extinction supérieurs
a 13 dB et des coefficients Q supérieurs a 20, malgré une gigue de phase relativement élevée.
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V. Les charges actives pour amplificateurs disi&d

V.1 Introduction

Dans notre premiére conception d’'un amplificateistridué, les terminaisons de
lignes de grille et de drain furent de simples aégea éléements résistifs. La terminaison de
grille étant traversée par peu de courant, cellestisoumise a peu de contraintes. Elle est
parfois remplacée par une charge active ([1], [2)tamment pour des applications a faible
bruit (le bruit générée par une charge active pouétre plus faible que celui d’'une simple
résistance).

Des considérations importantes sont a apportertértainaison de la ligne de drain
[3]. Dans notre application la polarisation deifné de drain nécessite un fort courant. Le
courant continu de drain qui traverse cette terirsomadonne lieu donc a :

* une surconsommation due a une chute de tensiobaues de cette résistance et qui
peut équivaloir a la moitié de la tension de pskion.

* un échauffement du composant pouvant rendre lata@sie non linéaire, dégradant le
fonctionnement des étages d’amplification, et lj@dton de I'impédance en sortie de
'amplificateur distribué. L'intégration d'un tell@ment avec d’'autres composants
sensibles a la température devient compromise.

* un surdimensionnement de la largeur et de la lamgde la terminaison, pour laisser
passer le courant de drain et conserver la valeutadrésistance, peut créer des
capacités parasites trés élevées au niveau deactomthmiques de la terminaison.
Leurs effets modifient le comportement puremenistiégde la terminaison a hautes
fréquences, détériorant ainsi I'adaptation.

Le té de polarisation est une autre solution t@®mmune pour la polarisation des
amplificateurs distribués classiques.

Un té de polarisation est un circuit de polarisagaterne, usuellement constitué d'une
capacité de liaison qui supprime le niveau continusignal, et d'une seérie d'inductances en
dérivation qui apporte la tension et le couranpdiarisation souhaités sur la ligne de drain de
'amplificateur distribué. Les principales diffi¢ak d'un tel dispositif sont :
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* les limitations en courant dues a des sectionsodducteur des inductances souvent
tres faibles. Par ailleurs la résistance sérieexgd par la résistance R1 de la Figure
IV.1, qui représente le schéma équivalent d’'un ¢ pdlarisation, augmente la
puissance consommee.

DC

L1

R1

Re c2 L2
RF plus DC offsetm = \/\/\/\ I I VWL aRE

Figure IV.1 : schéma équivalent d’'un té de polatiza

» les pertes aux hautes fréquences, dues aux capa@eitasites entre les spires des
inductances (la capacité C1 de la Figure IV.1wtdiminuent I'impédance du té de
polarisation. Ceci est clairement illustré par lmuFe IV.2. Elle représente les
parametres [S] mesurés d’'une ligne 50 Ohm, surtibd’alumine, avec un té de
polarisation, réalisé avec une inductance de 100Lekl pertes d’insertion sont de — 2
dB a 20 GHz, avec une forte baisse de 1 dB du pdrar$21 aux basses fréquences.

511 LOG MAG. 521 GRP DLY
2008 dB 5.008 dEsDIV » 300,000 ps 25.000 p=/sDIU

2.a490eR GHz 49. 000020 @.240B@8 OHz 49. paaaan

521 LOG MAG. 522 LOG MAG.

v B.00R dB 2.00@8 dBE/DIV  »@.000 dB 5.000 dB/DIV

CEN (R PR SO

2.2400e8 GHz 490, 000000 @.94000 GHz 40. eaaaan

Figure 1V.2 : Parametres [S] d'une ligne 50 Ohm até de polarisation
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* I'encombrement de plusieurs inductances en sétie gauvrir une haute impédance
sur une trés large bande de fréquences. Ces imdastaont des dimensions
importantes, voir la Figure IV.3, et posent desbpFmes pour leur intégration dans
des boitiers de faibles dimensions nécessaires lpoarontée en fréquence. Elles
nécessitent parfois des résistances d’amortisserients ces éléments influencent
directement les performances électriques, les ctassendements de fabrication et la
fiabilité du module réalisé.

Traverzée de polarization

Capacités de découplage

—Inductance conique de 1.2 pH
Amplificateur distribué

Ame de connecteur

Capacité de liaison Ligne de sortie

Figure IV.3 : Dispositif d’'un té de polarisation

Afin de pouvoir s’affranchir de ces inconvénientgle simplifier la mise en boitier, il
faut pouvoir intégrer un dispositif de polarisatilamge bande sur I'amplificateur distribué.
Notre premier choix de conception s’est donc psurde développement de charges actives.

Dans ce chapitre nous étudierons, dans un preengrs, les charges actives de I'art
antérieur. Leurs principaux inconvénients seromhal@rés et des solutions pour y remédier
seront également proposées. Une nouvelle chariye acapable de conserver I'adaptation en
sortie de I'amplificateur distribué pour un couralg polarisation variable, sera détaillée.
Enfin une présentation des résultats de mesuragflaxion de différentes charges actives
réalisées et d’'un amplificateur distribué utilisenhouvelle charge active clétura ce chapitre.
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V.2 Polarisation des amplificateurs distribués parcharges actives

Les charges actives sont souvent utilisées powmnabties valeurs de charge élevée
sans devoir nécessiter de fortes tensions de palem. Elles permettent également de
réaliser des sources de courant avec une insetgsiilx variations de tension. Dans notre
cas, l'utilisation d’une charge active dans les Eimpteurs distribués, doit répondre a deux
impératifs :

* Fournir le courant de polarisation nécessairendd'mble des étages amplificateurs.

* Adapter la ligne de drain de I'amplificateur distré et donc présenter une impédance
adéquate afin d'éviter les réflexions qui pourragendévelopper a son extrémité.

IV.2.1 Charge active classique CA

IV.2.1.1 Principe

Généralement les charges actives utilisées dansnedificateurs distribués sont
réalisées avec des transistors a effet de chan@platishn, qui ont leur grille reliée la source
par pour obtenir une tension Vgs nulle, et uneitengds suffisante pour étre dans leur zone
de saturation, voir la Figure IV.4. Ce type de geaactive sera référencé par l'abréviation

CA.
Rl)w

\—( Ldi2 Ld Ld Ld Ld Ld Ld/2
Charge active CA P g —v | —rv | v T — v v O

v . — v P - —ven

Entrée Lgi2 Lg Lg Lg Lg Lg Lgf2

Zin

-
N

Figure IV.4 : Amplificateur distribué avec une charactive CA

Le schéma équivalent simplifié de la charge adii#econcue par un transistor a effet
de champ est alors [4] :
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oD

Red

_ (Cds Rds

Cgd

S
Figure IV.5 : Schéma équivalent de la charge adfive
De ce schéma équivalent simplifié, on peut déduire admittance complexecy,

dont la partie réelle Re¥X et la partie imaginaire ImY sont semblables, respectivement, a
une conductance-g et une capacité &a:

1, RgdCgd®.w’

2 Eq. IV.1
Jer = Rds 1+ (RgdCgd.w)? (Eq )
C., = Cds+ €9 (Eq.v.2)

1+(RgdCgd.w)

Pour obtenir une charge active équivalente a uaegehadaptée, il faut que la partie
réelle de l'admittance complexe-Xde la charge active soit la plus proche de |'admie
normalisée, en l'occurrence l'inverse de 50 Ohmuetla partie imaginaire soit la plus faible
possible. Le courant total des transistor de lagshactive doit étre égal au courant requis par
I'amplification. Pour cela un compromis est doncoaiver entre le développement de grille,
et/ou le nombre de transistors montés en paraéiela,tension Vds de ces transistors.

IV.2.2 Inconvénients de la charge active CA

Sur les figures ci-dessous sont tracées la condtetga et la capacité & en
fonction de la fréquence et de la tension Vds,rdgafes éléments du schéma équivalent d'un
transistor petit signal [5].
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600

a0 1 T s T o R S

—_—rls =07 Y
—ds =09V
Wids =1V
Wds =13V
—_—dg=15Y
—Vis =2V

400 4

200 4 : ! > [ Rt

100 1 : | ; : ‘ = D

Fréquence (GHz)

Figure IV.6 : Capacité équivalente a la partie inteare de I'admittance de la charge active
CA en fonction du la tension Vds et de la fréquence

0,16

—_—tds =02V
—tds =04
Wil =07 Y
Wids =09
—_—tde =1
—_—ds =13V
—_—tde =15
—_—tds =2
Widg =25
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Figure IV.7 : Conductance équivalente a la partiell® de I'admittance de la charge active
CA en fonction du la tension Vds et de la fréquence

On déduit aisément de ces courbes la forte nomiitééde la conductance get la
capacité Ga en fonction de la tension Vds. Ceci signifie quie s£ourant de polarisation des
etages amplificateurs varie, I'impédance de lagehactive risque de changer fortement. Le
transistor de la charge active passe de sa zorsatdeation a la région ohmique, jusqu'a
provoquer une désadaptation. C’est le principabnnénient de ce type de charge active,
comme l'illustre la Figure IV.8.
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60
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Figure IV.8 : Variation de I'impédance de la chargetise CA en fonction du courant de
polarisation

Un autre inconvénient de cette charge active est cmmportement aux hautes
fréequences. Tout d’abord, la capacité équivalentdadeharge active CA aura tendance a
diminuer son impédance. D’autre part, le courttgtrentre la grille et la source du transistor
de la charge active CA, qui est réalisé en pratgpreun troncon de ligne conductrice, a un
comportement selfique. Pour étudier le comportem@sitla charge active en hautes
fréquences, on utilise un schéma équivalent dehdage active plus complet de la Figure
IV.9, que celui de la Figure IV.5.

Le calcul de I'admittance A de la charge active CA (cf. Annexe I, 8AlL.1) donne
comme expression de cette admittance :

“Rds 1+ j.wRiCgs

. :E 1 W Cds+ 1 1+ gm(Zgs/l ZLg9)
Vds Rds (zgd + (Zgsll ZLg9)

J (Eq. IV.3)

Avec :
Zgd, I'impédance intrinséque ente la grille etri@mdu transistor de la charge active CA :

Zgd = Rgd+

1
Eqg. IV.4
jaCgd (Eq )

Zgs, l'impédance intrinséque ente la grille eblarse du transistor de la charge active CA :
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Zgs=Ri+

(Eq. IV.5)

aCgs
ZLgs, 'impédance selfique du troncon de courtwirentre la grille et la source du transistor
de la charge active CA :

ZLgs= jalgs (Eq. IV.6)

OD
Regd
Ced — S > ,
g[’n 69 s ; ds
R
Lgs
_ Cegs

OS
Figure IV.9 : Schéma complet de la charge active CA
De la formule (Eq. IV.3), on peut décomposer I'adamite Y en trois admittances

Ycat Ycaz et Yeas:

1 )
Y., =——+ jaCds (Eq. IV.7
A T Rye J (Eq )

L’admittance a1 est 'admittance au premier ordre de I'admittaieg, correspondant aux
comportement basse fréquence (cf. Figure 1V.10).

Y., = 1
2 (zgd+(zgsll ZLg9)

(Eqg. IV.8)

L’admittance Y¥a2 a tendance a augmenter I'admittancea,Ymais reste faible (cf. Figure
IV.10), notamment a cause de la faible valeur deajgacité Cgd, mais reste trés sensible a
I'effet inductif de Lgs.
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- -2 Yea1l (S)
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Figure IV.10. : Modules des admittances et Yeaz

(Zgsll ZLg9 1
Zgd +(Zgsll ZLg9) 1+ j.w.RiCgs

Yens = gm( (Eq. IV.9)

Si on considerenRiCgs << 1, l'admittance Yas peut se simplifier par la formule (Eq.
IV.10) :

(Zgsl/l ZLg9
(zgd +(Zgsll ZLg9))

Yens = QM (Eq. IV.10)

Par la contre réaction de la capacité Cgd, 'admié Ya3 devient dépendant de
'inductance Lgs. Aux basses fréquences, la geilla source du transistor de la charge active
sont comme court-circuitées par cette inductaniogjuant toute variation de la tension Vgs.
Le numérateur de I'équation (Eq. 1V.10) devient ddres proche de zéro alors que son
dénominateur est le méme que l'admittancea,Y et donc est trés élevé. Aux basses
fréquences, I'admittancecXs est alors tres faible et ne participe pas a l'idgnee £a.

Lorsque la fréquence augmente, le module de I'tidnte a3 augmente par I'effet
inductif de Lgs : le dénominateur de I'équation (B§10) diminue, alors que son numérateur
augmente. L'impédancec{£ est donc diminuée par cette admittance.

A partir de certaines fréquences, la capacité ©gst-circuite a son tour I'inductance
Lgs, diminue le numérateur de I'équation (Eq. IV,1€t donc le module de I'admittance
Ycas, €n créant une résonance. L'influence de I'admittaYcas sur 'impédance &, est
donc réduite a hautes fréquences.
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Les comportements dec)X; et de ¥ en fonction de Lgs sont tracés respectivement
sur la Figure IV.11 et la Figure IV.12. Plus Lggymente, plus I'admittance Xz augmente,
accroissant ainsi 'admittance-X de la charge active CA et la désadaptation dadege.

0.4
B 3 . =
[ p1: Lgs=10pH
0.3 p2: Lgs=30pH
i p3: Lgs=90pH
w 02
0.1
0
1 11 21 31 41 51 61 71 81 91 101
Frequence (GHz)

Figure IV.11 : Module de 'admittance:-Xs en fonction de Lgs

0.4
B 3
i p1: Lgs=10pH

03 B p2: Lgs=30pH
i p3: Lgs=90pH

W 02
0.1
O Ll L Ll Ll L1 Ll Ll L1 L1 Ll Ll
1 (i 21 31 41 51 61 71 81 91 101
Fréquence (GHz)

Figure IV.12 : Module de 'admittance-Xen fonction de Lgs
En plus de sa forte variation par I'effet selfiglietroncon de court-circuit Lgs entre la

grille et la source du transistor, la charge ac@®/ peut présenter une partie réelle de son
admittance négative, comme lI'impédance de sortimdntage cascode (cf. 8.111.3.4).
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Ceci peut rendre instable I'amplificateur distriteténstaller une oscillation. La figure
ci-dessous donne le coefficient de réflexion S1ladeharge active CA en fonction de Lgs.
On voit nettement que I'impédance de la charger@d@iA présente une partie réelle négative
et sort de 'abaque de Smith.

Swip Wax
101GHz

p1: Lgs=10pH
p2: Lgs=230pH

p3: Lgs=90pH

Swp Min
1GHz

Figure IV.13 : Parametre S11 de la charge activeg¥onction de Lgs

IVV.2.3 Remplacement du court-circuit selfique desltarges actives par
une resistance

Pour résoudre les problemes liés au troncon det-coauit qui relie la grille et la
source du transistor de la charge active CA, naoihs remplacé par une résistance de
faible valeur (quelques ohms). Les avantages obtsonut :

* La conservation du comportement du transistor agyrille et la source sont court-
circuitées, la résistance ayant une faible val¢le eourant de grille étant pour ainsi
dire nul.

* La charge active varie beaucoup moins en fonctienadfréquence. L'impédance
ZLgs est remplacée par la valeur de la résistaans h formule des admittancega¥
(Eq. IV.8) et Yeas (Eqg. 1V.10). L'admittance ¥as3 reste faible, sans risque de
résonances car quasiment indépendante de la frégjugndce a la résistance, et
n’entraine plus I'impédance de la charge active CAci est illustré par la Figure
IV.14, ou sont tracés les modules de I'admittangg & fonction du court-circuit de
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la grille et la source du transistor utilisé : uwoncon selfigue de 90 pH et une
résistance de 5 Ohm.

0.25
L «&=R =5 Ohm

02 B HLgs =90 pH

0.15

o C
0.1
0.05
0 | I I T N NI N I i I IO O I I A |
1 11 21 31 41 51 61 71 81 91 101
Fréquence (GHz)

Figure 1V.14 : Modules de I'admittance Xavec court-circuit résistif ou selfique

IV.2.4 Résultats expérimentaux

Une charge active CA seule avec une résistance eoconrt-circuit de la grille et la
source a été réalisée. Elle est formée d’'un traorsdsx 64 um de la technologie PL15-10 LN
de Win Semiconductors Corp et une résistance de-cwauit de 10 Ohm, et a été congue
pour un courant de polarisation de 90 mA et unetatian de 50 Ohm. La tension Vds du
transistor est de 3.5 V.

Les résultats expérimentaux des mesures sous paioiteé donnés de la Figure V.15 a
la Figure IV.17. La partie réelle de 'admittance ld charge active est de proche de 20 mS a
basses fréequences, donnant une adaptation de -25udBu’a 60 GHz cette partie réelle
fluctue entre 12 mS et 30 mS. Le module de l'admie reste trés proche de la partie réelle
sans aucune résonance, permettant d’obtenir uneadida inférieure a -10 dB dans toute la
bande.
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0.04
- =R (1,1))
r ChAexp.
- H=7(1.1)]
003

w 002

0.01

0.5 105 205 305 40.5 505 60.5
Fréguence (GHZ)

Figure IV.15 : Module et partie réelle de 'admitiize ¥4 expérimentale

—S5(11)
CAexp.

Figure 1V.16 : Coefficient de réflexion S11 de farge active CA
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Figure IV.17 : Coefficient de réflexion S11 de targe active CA.

Remarque : les petits pics de la mesure a hautgadnces (fréquences supérieures a 30 GHz)
sont dus a la procédure de calibrage.

La charge active CA permet d’obtenir une adaptatiorrecte. Néanmoins elle a
comme inconvénients de se désadapter lors d’'unatioar du courant de polarisation, et de
présenter des résonances, si le court-circuit ¢amigeille et la source du transistor de la grille
est réalisé par un élément selfique. Ce dernieonwénient est résolu si I'on remplace
'élément selfique par une résistance comme nausfis fait. Pour maintenir I'impédance
constante indépendamment du courant de polarisatimus avons développé une nouvelle
charge active, nommeée CAG.

IVV.3 Charge active CAG

IVV.3.1 Principe

Pour que le transistor d'une charge active puissar aun courant suffisamment
variable sans trop changer d'état, il faut queeseion Vgs puisse elle aussi varier. Or le
court-circuit de la grille et de la source du tiates de la charge active CA, gu'il soit selfique
ou résistif, ne le permet pas.

Le transistor de la charge active CAG a entre di@ @t sa source une capacité et une
résistance qui permet d’isoler les potentiels cw#tide ces électrodes. Le potentiel de grille
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va étre assuré par un pont diviseur dont les néé&w®peuvent étre la tension de polarisation
Vdd de I'amplificateur distribué ou une tensionabatrole. Le potentiel de source est fixé par
la tension de la ligne de drain : la tension d’'uontage d’un transistor source commune ou
d’'un montage cascode. Lors d’'une variation du autuda polarisation, en cas de contrble de
gain par exemple, le potentiel de source deviantaiht, permettant une modification de la
tension Vgs. A partir de ces éléments, on obtiantia Figure 1V.19, représentant le schéma
d’'une charge active CAG :

Vdd

TCAG

R, - Ceaa

RCAG

Z'CAG

Figure 1V.18 : Schéma d’une charge active CAG.

R: et R sont les résistances du pont diviseur qui fixedentiel de grille du transistor
Tcac, Reac et Ceag sont respectivement la résistance et la capaaitéetient la grille et la
source du transistorcikg de la charge active.

En plus d’isoler les niveaux continus de la gritede la source du transistagag, aux
hautes fréquences, la capacité&permet de retrouver le comportement de la chactjeea
CA pour ce qui est de l'adaptation, car elle caintuite les deux électrodes aux hautes
fréequences. Sa valeur détermine donc le fonctioemeéme la charge active. On pourra donc
choisir par exemple une valeur identique aux ca@aade liaisons des lignes d’entrée et de
sortie de I'amplificateur distribué. Par ailleucgtte capacité & peut étre décomposée en
plusieurs capacités, mises en parallele et de mmaldécroissantes, pour éviter tout effet
selfique parasite d’'une seule capacitad-

159



Chapitre IV : Les charges actives pour amplificateus distribués

Les résistancesRet R sont choisies de fagcon a obtenir un potentiel rilke gt une
tension Vgs corrects du transistagag, avec de fortes valeurs pour ne pas pomper desbur
et participer le moins possible a 'impédance dehlarge active.

La résistance gc remplit une fonction supplémentaire que la résistade court-
circuit de la charge active CA. En plus d’éviteuttoésonance de la charge active due a un
élément selfique entre la grille et la source, gié&met également de pouvoir controler
'impédance de la charge active aux basses frégsenc

IVV.3.2 Calcul de I'admittance de la charge active 8G

A partir du schéma équivalent de la charge adiveés de la Figure 1V.19, il est
possible de déterminer 'impédancead de la charge active CAG.

oD
Regd
Rj
Cgd gim <
G 69 ___ Cds ; Rds
Rcag Ri
Ccag Cgs
OS

Figure IV.19 : Schéma équivalent de la charge ac®HAG

Le calcul de l'admittance Yac de la charge active CAG (cf. Annexe |, 8Al.2) denn
comme expression de cette admittance, en suppoRNCgs << 1:
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: 1+gmZ
YCAG :E:i+ jaﬁdS+M

(Eq. IV.11)
Vds Rds Zon +Zcs

Avec :

Zsp, l'impédance entre la grille et le drain du tratwi de la charge active CAG, avec
impédance intrinseque composée de la résistamgeer la capacité Cgd, tous les deux en
parallele avec la résistance R3, équivalente aux desistances R1 et R2 en parallele :

1
Zep = . T (Eq.IV.12)
R+~ R
jaCqad

Zgs, I'impédance ente la grille et la source du ttoside la charge active CAG, avec
limpédance intrinséque composée de Ri et Cgs eallpi® avec la capacitécts et la
résistance Bac en série.

T : (Eq. IV.13)

. Rcag+ -
jaCgs jaCag

IV.3.3 Influence de la résistance Ryg

Aux basses fréquences, I'expression de I'admittadeda charge active CAG (EqQ.
IV.11) se simplifie en considérant que :

* Zgs he se résume qu’'a la résistangadR la capacité gag n’étant plus qu’un court-
circuit (sa valeur est toujours choisie qu’ellesleit dans la bande de fréquences
d’utilisation) et la capacité Cgs un circuit ouvédu en tout cas une trés forte
impédance).

e Zgp est trés proche de la valeur dg R capacité Cgd étant trés faible.

D'ou :

Voo =+ 1HOMRee (£ 1y 14
Rds  R;+ R
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De I'équation (Eqg. 1V.14), il apparait clairemeatdépendance de I'admittance de la
charge ¥ac a la résistance ds. Sur la Figure 1IV.20 est tracée I'impédanced, c'est-a-
dire l'inverse de I'admittance Mg, en fonction de la résistance&R. Le dénominateur (Rt
Rcac) du deuxiéme terme de I'équation est presque anhdh résistancegFétant trés grande
devant la résistancecks. Ceci n’est pas le cas pour le numérateur, et dentadmittance
Y cac qui est proportionnel adAs. Plus Rac augmente, plus I'impédancesg diminue.

La résistance B¢ permet de contrdler 'impédance& (cf. figure 1V.17), mais il
est préférable de choisir cette résistance la fplilée possible. L'effet de court-circuit de la
capacité Cgs surdic, avec ses risques de résonances induites, estains.

On remarquera malgré cela, que plus la résistapestRelevée, moins la dépendance
de Zac & Reag sera grande (plus le dénominateur du deuxiemeetetenl’équation (Eq.
IV.13) sera élevé). On pourra, pour augmenter diefle R, par exemple ajouter une
résistance de forte valeur entre le pont divis¢éle eaceud de la grille du transistogag avec
la résistance Bc.

60

50 17

I
o

Zcag (Ohm)

[
=]
M

0 20 40 60 80 100 120 140 160 180 200
Rcag (Ohm)

Figure IV.20 : Impédancegic en fonction de ¢ aux basses fréquences

I\VV.3.4 Circuits de compensation

La charge active CAG peut étre utilisée avec degliioateurs distribués demandant
des forts courants de polarisation. Le transisteggTde la charge active a des capacités
intrinseques élevées, notamment la capacité Cdsi f&streint 'adaptation a hautes
fréequences par une baisse de 'impédance de lgelaative CAG. Pour conserver une bonne
adaptation dans toute la bande de fréquencest avemtageux d'utiliser le découplage de
I'alimentation sur la puce et des circuits PRL :
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* Le découplage hors puce étant moins efficient eale tous les éléments inductifs
(fils de cablage, ...), il est généralement ajouté capacité de découplage sur la puce
avec une résistance série, qui augmente la paeieerde I'impédance de la charge
active aux hautes fréquences.

* Le circuit PRL, composé d’une inductance en pdeabBeune résistance, placé entre la
charge active CAG et la ligne de drain. Profitaat’dffet inductif, la résistance est de
plus en plus visible aux hautes fréquences perntetta contrebalancer les effets
capacitifs parasites de la charge active.

Découplage sur puce L YTY L
Fils de

AN | o

R

TCAG

R

[ |

\ ZCAG

Figure IV.21 : Schéma d’une charge active CAG &8t et découplage.

IV.3.5 Influences des non-linéarités de la chargeciive CAG

Pour que la charge active CAG puisse tenir uned@udaptation lors d’'une variation
du courant de polarisation, il faut tenir compts den-linéarités du transistogAs. Ces non-
linéarités sont dues a la dépendance des élémetmisséques du transistorcds aux
conditions de polarisation [6]. Or une modificatiolu courant de polarisation déplace
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automatiquement les tensions de polarisation \géds du transistor de la charge active
CAG.

Les Figure 1V.22 a V.24 représentent respectiventes évolutions de la résistance
Rds, de la transconductance gm, et de la capadg@fonction des tensions Vgs et Vds [5].

La résistance Rds est plutdt constante en fond#ola tension Vgs, sauf lorsque I'on
s’approche de la tension de pincement. Par cdatrésistance augmente avec la tension Vds.

80 71—
e e e e AR
L e Vds=5Y)
80 | i VS =2V o
H | H H | H | | H H VdS:2,5Vj
of \bo o vessy |
E
£
o]

20 1

10 A

S

o
-0,7 -06 -05 04 -03 -02 01 0O 01 02 03 04 05 06 07 08

Vgs (V)

Figure IV.22 : Comportement non-linéaire de Rdgarction des tensions Vgs et Vds.

La transconductance gm a une forte non-linéarité¢c ane courbe classique en forme
de cloche, avec un maximum autour de Vgs nullegty des transistors FET a déplétion.
Pour conserver la plus grande linéarité de la t@mductance, il est donc préférable de
choisir la tension Vgs trés proche de 0 V ou |égert positif.
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Figure IV.23

La capacité Cds reste relativement constante @efF.mm" et 300 fF.mrt pour
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: Comportement non-linéaire de gmamcfion des tensions Vgs et Vds.

Vds supérieure ou égale a 1.5 V.
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Figure IV.24
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: Comportement non-linéaire de Cdganction des tensions Vgs et Vds.
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IV.3.6 Résultats expérimentaux

IV.3.6.1 Paramétres [S] mesurées sous pointes

bY

Les courbes des Figure IV.25 a IV.26 donnent rdsmsuent les résultats
expérimentaux de mesures sous pointes en réflgkioefficient de réflexion S11) d’'une
charge active CAG seule, avec une variation duasdule 50 mA (de 30 mA a 80 mA) et
d’'un amplificateur distribué avec une charge acGves.

Deux choses sont a remarquer. La premiére esiplrgosition de toutes les courbes
de la charge active lors de la variation du coustnmtotamment a basses fréquences. Ceci
valide la capacité de la charge active CAG a temie impédance constante lors d'une
modification du courant de polarisation de I'amphlteur distribué.

La deuxieme est 'adaptation a peine suffisanteddarge active (S11 > -10 dB entre
7 GHz et 16 GHz). Cela est d(, dans le cas présertcapacités parasites de la capacité
Ccac. Cette capacité, ayant une valeur trop grande @tner réalisée sur la puce, est un
composant pour montage en surface (CMS) extéridigs. capacités parasites entre les
électrodes de la capacite £ et le plan de masse, sur lequel est réalisé l¢agerde la puce,
doivent étre les plus petites possibles. Ces c#gzaci shunt » parasites ont tendance a
augmenter I'impédance entre la grille et la soutadransistor Eac, ce qui a pour effet de
diminuer 'impédance de la charge active et de pireda désadaptation autour de 10 GHz.

Remarque : les ondulations observées sur la mesuxehautes fréquences (fréquences
supérieures a 30 GHz) sont dues a la procéduralieage.

& |dsCAG = 80 mA E-ldsCAG =50 mA
H1dsCAG =70 mA —IdsCAG = 40 mA
©-1dsCAG = B0 mA —=IdsCAG =30 mA

05 105 205 305 405 505 60.5
Fréquence (GHz)

Figure IV.25 : Mesures en réflexion d’'une chargévacCAG seule pour différents courants.
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La Figure IV.26 (a), (b), (c) et (d) montre les graetres [S] d’'un amplificateur

distribué avec une charge active CAG mesuré soustgsojusqu’'a 40 GHz, pour deux
courants de polarisation Idd : 30 et 70 mA. Lesdittons de polarisation sont respectivement
vVdd=8V,Vvgg=-0.3Vetvdd=8V, Vvgg=-0.7 V.

dB

S

$22

830 mA

dB

8-30mA
=70 mA

202 402 0.2

Fréquence [GHz)

10.2

202 40.2
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30.2

@)

(b)

dB

-20

-40

-60

$12

S21

dB
Soe =B

202
Fréquence (GHz)

202
Fréquence (GHz)

(©)

(d)

140

120

102 20.2
Fréquence (GHz)

302

40.2

(e)

Figure 1V.26 : Parametres [S] mesurés sous poidtas amplificateur distribué avec charge
active CAG : (a) S11, (b) S22, (c) S12, (d) S2dudgemps de groupe (e).

Quelque soit le courant de polarisation, les pat@se[S] sont satisfaisants :

'adaptation en entrée reste inférieure a -10 d8jjta 34 GHz, tandis que celle en sortie le
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demeure jusqu’a 22 GHz. Il n’y a aucun signe dabgité dans toute la bande de fréquences.
Le parametre S21 est plat avec une ondulation d&7% dB. Le temps de groupe de

'amplificateur (cf. Figure 1V.26 (e)) a un faiblendoiement jusqu’'a 30 GHz. Le courant de
polarisation ne le différencie pas.

IV.3.6.2 Parameétres [S] en boitier

L’amplificateur distribué avec une charge active@A été monté en boitier (cf. §
[11.5.1) et mesuré avec la polarisation suivantd = 8 V (Idd = 80 mA) et Vgg = -0.2 V.
Ses parametres [S] sont donnés sur les Figure IV.27

Les résultats sont convenables. Le coefficientélexion en entrée et I'isolation sont
satisfaisants. Malgré une bonne bande passante uaesfréquence de coupure a -3 dB égale
a 17.5 GHz, le gain et le temps de groupe du madoletrent quelques ondulations. Ceci est
lié a la qualité du coefficient de réflexion entsarOn remarquera par ailleurs sa dégradation
aux hautes fréquences par rapport a la mesurepsintes. Néanmoins la charge active CAG
présente une trés bonne adaptation aux bassesfi@eg) validant son principe.
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Figure IV.27 : Parametres [S] d’un amplificateurstibué avec charge active CAG en
boitier : (a) S11, (b) S22, (c) S12, (d) S21 etetaps de groupe (e).

V.4 Conclusion

Dans ce chapitre, les charges actives pour ampilfic distribué ont été étudiées
d’'une maniéere approfondie. Ceci hous a amené @peopa réalisation d’'un nouveau type de
charge active encore jamais réalisée pour les fogpéiurs distribués.

Tout d’abord, l'intérét des charges actives a éaé@ement rappelé par rapport aux
moyens classiques de polarisation des amplificatdistribués, tels que la résistance de la
terminaison de la ligne de drain ou les tés dersataon.

Ensuite, les charges actives couramment utilidéas les amplificateurs distribués ont
éte étudiées en détail. Il a été ainsi montré &adaptation aux hautes fréquences, causée par
le court-circuit selfique entre la grille et la so& des transistors des charges actives. Notre
solution est de le remplacer par une résistancie @&sistance permet en effet de maintenir
impédance de la charge active dans une trés laaigde de fréquence.

Ces charges actives ne pouvant tenir une impédanstante lors d’'une variation du
courant de polarisation de I'amplificateur distébunous avons donc réalisé un nouveau type
de charge active. Les transistors de cette nouchbege active possedent une tension Vgs
variable grace a l'ajout d’'une capacité entre deget la source des transistors. Ainsi il est
possible de faire varier le courant de polarisaians que I'état des transistors ne soit trop
modifié. De plus, une résistance mise en série Eveapacité, permet en plus de contrbler
impédance de la charge active. Cette charge eetifait I'objet d’'un dépbt de brevet [7].
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Toutefois, si la capacité qui relie la grille etslaurce du transistor de la charge active
doit étre réalisée a I'extérieure de 'amplificatelistribué, ses éléments parasites doivent étre
bien pris en compte. Les performances de la chantiee en dépendent en grande partie.

Les résultats obtenus sont satisfaisants. Lesneesn réflexion de la nouvelle charge
active et les parametres [S] d’'un amplificateutrdbgé I'utilisant comme terminaison de sa
ligne de drain ont confirmé la préservation de pédance de la charge active lors d’'une
variation du courant de polarisation Idd.
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V. Té de polarisation actif pour amplificateurs
distribués

V.1 Introduction

La polarisation de drain est un éément primordial des amplificateurs distribués, car
leur large bande de fréguences et leur consommation augmentent la difficulté de sa
réalisation. Il a été étudié dans le paragraphe précédent des charges actives capables de
répondre a cette fonction. Un nouveau dispositif innovant de polarisation pour amplificateur
distribué va étre présenté. Basé sur le principe du té de polarisation, qui améne latension et le
courant continus de polarisation a un noaud de la ligne de drain (en général la sortie RF de
I”amplificateur distribué) par une ou plusieurs inductances « off-chip », le té de polarisation
actif (abrégé par TPA) est entierement intégré a la puce et fait appel a des transistors comme
élément haute impédance et source de courant alafois.

V.2 Principe du té de polarisation actif

Le té de polarisation actif est constitué de transistors, semblables a des sources de
courant, connectés entre la ligne de transmission artificielle de drain et une source de tension,
voir la Figure V.1. Ces transistors doivent étre intégrés au mieux a la ligne de drain car leur
conductance (I'inverse de leur résistance Rds), et leur capacité (au premier ordre Cds) et leur
position modifient les pertes, I'impédance caractéristique et la constante de phase de la ligne
de drain de I’amplificateur distribué. La terminaison de la ligne de drain doit également faire
I’ cauvre d’ une attention particuliére, car le té de polarisation modifie en partie |’ adaptation en
sortie de I’amplificateur. Toutes ces appréciations vont étre étudiés en détail.

Tres Tres Trea Tres
Laz La2 La2 Ld2 Ld2 L2 L2 Ld?2
% T T T A e iR TE—0
Zd

‘%TM ‘%Tm Tanwp ‘%Tm
Ly T 1 Lg? T Len Lg2 R ) L2 = Lz
05— o — W p—

Zg

Figure V.1 : Exemple d’amplificateur distribué avec té de polarisation actif
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V.3 Etude delaligne dedrain d’'un amplificateur distribué avec té

de polarisation actif. | nfluences de la position des sources de

courant du té de polarisation

Laligne de sortie d’un amplificateur distribué est une ligne de transmission artificielle.
Elle est réalisée, de la fagon la plus ssmple, par les capacités des impédances de sortie des
étages amplificateurs et les troncons inductifs entre ces étages. L’ étude compléte de cette
ligne a été présentée en détail dans le chapitrelll. || en serarappeléici les points nécessaires a
I’ étude de laligne de drain avec le té de polarisation actif.

Pour simplifier cette éude, les sources de courant seront réalisées par des transistors
dont la grille et la source sont court-circuitées. Ceci reduit le schéma équivalent des sources
de courant a deux éléments parasites: la capacité Crpa qui représente la capacité Cds du
transistor et larésistance Rrpa €quivalente alarésistance Rds.

(ED

s

Figure V.2 : Schéma équivalent simplifié d’ une source de courant

Différentes positions des sources de courant sont possibles pour réaliser sur laligne de
drain un té de polarisation actif, dont chacune a des avantages et des inconvénients :

e au niveau de la sortie des étages amplificateurs.
e intercalées.

e entrelaterminaison delaligne de drain et les étages amplificateurs.
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V.3.1 Sources de courant au niveau des étages amplificateurs

La premiere de ces configurations (cf. Figure V.1) est privilégiée pour rendre plus clair
I”intégration des sources de courant a la ligne de drain. De cette maniére, les capacités Crpa
vont se rgjouter a celles des impédances de sortie des étages amplificateurs.

L’impédance image Zitq des cellules élémentaires qui forment la ligne de drain devient

, 2
Zde — I‘d \/1_ (Cds + c:TPA ) Ld @ (Eq Vl)
Cds + CTPA 4

V.3.1.1 Fréguence de coupure

aors:

Pour absorber cette capacité supplémentaire et conserver cette impédance image
proche de I'impédance normalisée, les inductances Ld, qui relient les étages entre eux,
doivent étre augmentées et obtiennent les valeurs Ldrpa. Les lignes de transmission haute
impédance, qui réalisent en pratique ces inductances, sont donc rallongées. La fréquence de
coupure mq des cellules éémentaires devient :

2
\/ L TPA '(Cds + CTPA)

(Eg. V.2)

a)cd =

Il apparait clairement que les sources de courant, lorsqu’ elles sont placées au niveau
des étages amplificateurs, diminuent la bande passante de I’ amplificateur distribué.

V.3.1.2 Pertesdanslaligne dedrain

La conductance des sources de courant, situées a la sortie de chacun des étages
amplificateurs, est auss un facteur limitatif du té de polarisation actif. D’une part, €elle
augmente les pertes de laligne de drain, et d autre part elle modifie |’ adaptation en sortie de
I’ amplificateur distribué.

Il est donné dans [1] le gain G d’un amplificateur distribué aux basses fréguences, en

fonction du nombre n d’ éages amplificateurs et d' un coefficient b représentant les pertes de
laligne dedrain (cf. §111.2.2.5) :
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me.Z.. .Z. .sh?(b)e™®
G — g iTg iTd ( ) (Eq V3)

o)

Avec : gm la transconductance des étages amplificateurs, Zirg I'impédance image de la ligne
degrille, Zitq I'impédance image de laligne de drain, et :

N,

b (Eq. V.4)
o =+ (Eq. V.5)
¢ Rds.Cds C
0, =2 (Eq.V6)
° JLd.Cds o

Comme b étant petit et par développement limité des fonctions sinus hyperbolique et
exponentielle, I’ équation (Eq. V.3) peut s écrire

OMP.L iy Ligg 1 1
G= Z : (Z - )1/2 (Eq. V.5)
14 N\Zirg Lt
2.Rds

Par cette formule, il apparait clairement I’'influence de la conductance gds des étages
amplificateurs (= 1/Rds) et du nombre d’ étages sur la diminution du gain des amplificateurs
distribués [2]. Or, de méme que la capacité Crpa qui S gjoute aux capacités de la ligne de
drain pour obtenir une capacité équivalente Cdsrpa (Cdsrpa = Cds + Cypa), lOrsque les sources
de courant sont placées a la sortie des cellules amplificatrices, la conductance grea
(grra=1/R1pa) Vient s gouter a celle des étages amplificateurs pour donner une conductance
équivalente gdsrpa (gdsrpa = gds + grea). Laligne de drain devenant ainsi une ligne a pertes,
le gain de I'amplificateur distribué est diminué. (Le principe de lignes de transmission
artificielles & pertes est trés bien décrit alaréférence [3]).

En reprenant la théorie des impédances image (cf. 8§ 111.2.2.1) et en décomposant la
ligne de drain par des cellulesen T (cf. Figure V.3) dont les éléments sont :

Z1= j(DLdTPA (Eq V6)
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72=_ PRumen (Eq. V.7)
1+ Ja) RdSTPA 'CdSTPA

Avec Rdsrpa = 1/ gdSTpA

Et d' apres |’ équation 111.21, les pertes arpa de laligne de drain deviennent :

L
O qrea :1/ T ! > (Eq. V.9)
C e Rastea \/ 4 — L jrpp-Coisron @

Ces pertes peuvent s écrire aux basses fréquences, bande de fréquences ou elles sont
prédominantes par rapport aux pertes de la ligne de grille, par rapport aux pertes aq d'une
ligne classique d’ un amplificateur distribué:

Z Zirg-
Orpp = |2Td .(gds+ gTPA) =0y +%9TPA (Ea. V.9)

On voit donc que les conductances des sources de courant augmentent les pertes de laligne de

draind’'un terme%gTPA , ce qui apour effet de diminuer le gain et la puissance de sortie.

L dTPA L dTppL
O Y
RdfTPA C(}‘STPA
's ™ 4 ™
Rrpa
Crpa
O O

Figure V.3 : Cellule élémentaire de la ligne de drain avec une source de courant au niveau de
I’ étage amplificateur
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V.3.1.3 Désadaptation.

En plus des pertes supplémentaires, les conductances des sources de courant modifient
|’ adaptation en sortie de |I’amplificateur distribué. Pour cela, nous allons définir le paramétre
Z11 vue de la sortie de I’amplificateur a partir d’une matrice ABCD de la ligne de drain
chargée.

Soit la matrice celprpa, matrice ABDC d’'un réseau en T [3] représentant une cellule
élémentaire de la ligne de drain avec une source de courant au niveau de la sortie d’ un étage
amplificateur. Les @ éments de cette matrice sont :

A B
Cel prpa = |: D} (Ea. V.10)

C

Z1
A=1+——— (Eg. V.11
222 (Eq )

Z1?
472

B=71+

(Eq. V.12)

1
C=— (Eq.V.13
22(q )

Z1
D=1+—— (Eq. V.14
222 (Eq )

Soit la matrice linptpa, Matrice ABDC d'une succession de cellule éémentaire de la
ligne de drain, représentant la ligne de drain avec des sources de courant au niveau de la sortie
de chaque étage amplificateur. La matrice est égale a, en fonction du nombre n de cellules et
delamatrice ceélprpa :

liNgpa = (Clprpa )" (EQ. V.15)

Soit la matrice matZ,, matrice ABDC représentant une charge adaptée a la ligne de
drain, d’admittance Yo :

1 0
matZ, = (Eq. V.16)
Y, 1
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Soit lamatrice linprea-charge, Matrice ABCD représentant laligne de drain chargée :

IinDTPA—charge = (matzo )(l i nDTPA)

A B

Eq. V.17
c, DJ (Eq )

li Notea—chage = (

Le parametre Z11 de la ligne de transmission artificielle de drain chargée est donné
par I’ expression [4] :

211:(;i (Eq. V.18)

0

Cette expression est assez simple, mais dépend du produit de matrice de linptpa, qui
peut étre assez lourd a développer s n est grand. Néanmoins, aux basses fréquences,
I’expression de Z11 se simplifie en considérant Z1 nulle et Z2 égale a Rrpa. La matrice
celprpa S €critaors:

1 0
celoma=|_1 1| (Eq.V.19)
Rrea

Le tableau ci-dessous résume, en fonction de n et apres calcul de la matrice linprpa-
charges 1@ Valeur de Z11:

1 N N N

Tableau V.1 : Paramétre Z11 dela ligne de drain chargée en fonction du nombre de cellules

Ce tableau démontre I’influence de la conductance totale des sources de courant sur
|’ adaptation en sortie de I’ amplificateur distribué aux basses fréguences. Toutes les sources de
courant apportent une résistance équivalente a toutes leurs résistances Rrpa en paraléde. Cette
résistance équivalente se met en paralléle avec la terminaison de laligne de drain. Ceci créee
donc une désadaptation.
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Cette désadaptation est surtout visible aux basses fréquences. Aux hautes fréquences,
les capacités Crpa €t Cds dominent I'impédance Z2 du réseau en T des cellules élémentaires
delaligne de drain. A ces fréquences, elles constituent avec les inductances Ldrea laligne de
transmission artificielle. Les conductances grpa des sources de courant n’influencent plus
|’ adaptation, mais par superposition elles continuent d’ engendrer des pertes. La Figure V.4
permet de le vérifier. Elle représente I’ évolution du module de I'impédance Z2 duréseauen T
des cellules éémentaires de la ligne de drain, en fonction de plusieurs valeurs de Rrpa €t dela
fréquence. A partir d’ une certaine fréguence, les courbes s associent, insensibles a la valeur
des résistances parasites Rypa des sources de courant. Or comme |’impédance Z2 est la seule
capable de modifier I’ adaptation en sortie de I’amplificateur, la désadaptation n’ existe qu’ aux
basses fréquences.

12000

—4—Rtpa = 10000 chm —=—Rtpa= 1000 Ohm ——Rtpa =500 Ohm

10000

6000

6000

Ohm

4000

2000

3 4 ]
Fréquence (GHz)

Figure V.4 : Module de I'impédance Z2 en fonction de Rypa

511

p1: Rtpa = 500 Ohm
p2: Rtpa = 1000 Ohm
p3: Rtpa = 1e+004 Ohm

1 11 21 31 41 51 61 71 g1
Fréquence (GHz)

Figure V.5 : Paramétre S11 d une cellule élémentaire de la ligne de drain en fonction de Rrpa
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S21

p1: Rtpa = 500 Ohm

p2: Rtpa = 1000 Ohm
p3: Rtpa = 1e+004 Ohm

dB
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Figure V.6 : Parametre S21 d' une cellule éémentaire de la ligne de drain en fonction de Rrpa

Les Figure V.5 et V.6 représentent respectivement les paramétres S11 et S21 d'une
cellule éémentaire de la ligne de drain, pour différentes valeurs de la résistance Rrpa des
sources de courant. Le coefficient S11 n'est sensible & la résistance Rrpa qu'aux basses
fréguences. Par contre, le paramétre S21 est comme tranglaté par la résistance Rrpa dans toute
la bande de fréquence. Plus la résistance Rrpa est faible plus la désadaptation et |es pertes de
laligne de drain sont importantes.

Toutefois la résistance Rrpa apporte un avantage sur la stabilité de I’amplificateur
distribué. 1l a éé démontré dans le chapitre Il (cf. 8§ I11.3.4), que I'impédance de sortie des
montages cascode peut présenter une résistance négative capable de compenser les pertes de
laligne de drain. Or si cette résistance négative est trop élevée et supérieure aux pertes de la
ligne de drain, I'amplificateur distribué peut se mettre a osciller. Les pertes créées par la
résistance Rrpa des sources de courant atténuent donc les risques d’instabilité de |a résistance
négative des montages cascode.

La position des sources de courant placée sur la ligne de drain au niveau des étages
amplificateurs présente quelques inconvénients. Elles améenent une conductance et une
capacité supplémentaires. La conductance agoute des pertes additionnelles aux pertes
classiques de la ligne de drain et désadapte |a sortie de I’ amplificateur aux basses fréquences.
La capacité réduit la bande passante de I’ amplificateur distribué. Ceci amoindrit les temps de
montée et de descente des signaux amplifiés. Une solution envisageable est de réduire lataille
des étages amplificateurs, ce qui permettrait de maintenir la capacité des cellules él émentaires
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de la ligne et donc la fréquence de coupure de la ligne de drain. Mais cela aurait un colt en

terme de gain et de puissance. Une autre solution est d’intercaler les sources de courant entre
les étages amplificateurs.

V.3.2 Sourcesde courant intercalées entre les étages amplificateur s

Lorsque les sources de courant sont intercalées entre les étages amplificateurs, deux
types de cellules élémentaires de réseaux en T composent la ligne de transmission artificielle
de drain de I’amplificateur distribué :

e lacdlule classique du réseau en T composée en partie par les étages amplificateurs,
abrégée celd, qui comprend les impédances Z1, soient les inductances série Ld, et

I"impédance Z2 avec I'impédance de sortie des étages amplificateurs, soient Cds et
Rds.

e Lacelule dela source de courant en T, abrégée celdrpa, avec comme impédance Z1

des inductances Ldrpa €t I'impédance Z2 égale a la capacité Crpa en paraléle ala
résistance Rrpa.

I cad N cddwes

Z2 Rds RAS s
1+ j.w.RdsCds 1+ j.w.Rps Cipa

Tableau V.2 : Eléments des cellulesen T de la ligne de drain avec des sources de courant

intercalées
1.d/2 Ld/2
O— Y Y Y YL
Rds ___Cds
Cr O

Figure V.7 : Réseau en T dela cellule démentaire celd
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LdTpAJ"‘Q. LdTpA,"rQ,
O— Y Y

RTPA _: CTPA
O O

Figure V.8 : Réscau en T dela cellule édémentaire celdrpa

Laligne de drain devient alors une succession des deux cellules celd et celdrpa cOmme
le représente lafigure V.11.

Ldrps/2 Ldp,/2 Ld/2 Ld/2 Ldye,/2 Ldp,/2 Ld/2 Ld/2
Reps —— Crpa Rds ~ T Cds Reps ~—— Crpa Rds ~ T Cds
o, 0]

Figure V.9 : Réseaux en T de la ligne de drain avec sources de courant intercal ées

Le principal avantage de cette disposition des sources de courant, en plus de polariser
les étages amplificateurs, est de conserver la méme capacité ramenée dans laligne de drain, et
par conséquence la méme fréguence de coupure de la ligne. En terme de transmission, les
cellules celdrpa deviennent de simples lignes aretard.

Il faut néanmoins rester tres vigilant sur les temps de propagation des lignes de grille
et de drain. Ceux-ci doivent étre égaux pour obtenir I’addition en phase des courants des
cellules amplificatrices. Si le retard apporté par les cellules celdrpa est trop grand et décale la
propagation des signaux sur la ligne de grille et laligne de drain, il est alors obligatoire de
rajouter également des trongons supplémentaires sur la ligne de grille. Ces trongcons, qui
doivent avoir une impédance égale al’impédance image de laligne de grille Z;r, rallongent le
temps de propagation de la ligne de grille, afin que les temps de propagation des deux lignes
soient égaux.
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On remarque donc que cette disposition des sources de courant du té de polarisation
actif est désavantageuse pour ce qui est de la dimension des lignes. Celles-ci peuvent
guasiment doubler en longueur.

En plus de cet inconvénient, les pertes et la désadaptation aux basses fréquences dues
aux conductances grpa des sources de courant existent toujours.

Une derniere disposition avantageuse des sources de courant est de les placer entre les
étages amplificateurs et laterminaison de drain.

V.3.3 Sourcesde courant entreles étages amplificateurset la
terminaison delalignededrain

En positionnant les sources de courant entre la terminaison de la ligne de drain et les
étages amplificateurs, on résout quasiment les problemes liés aux ééments parasites des
sources de courant des configurations précédentes.

Ld2 Ld2 Ld2 Ld2 Ld2 Ld2 Ld2

~ -y T I T T TR T A
Rd
Tanp Tamp T Tane
Lg? “Lgn Lei2 TLg?  Le2 T Lgr L2 )
o T T —— s

Zg

Figure V.10 : Amplificateur distribué avec les source de courant du té de polarisation actif
entre les étages amplificateurs et la terminaison de la ligne de drain.

Les sources de courant ainsi placées forment également, avec des inductances
intercalées, une ligne de transmission artificielle active. Le réseau en T représentant la cellule
élémentaire de cette ligne est le méme que la Figure V.8. L’ impédance caractéristique de cette
ligne ne doit pas étre trop différente de celle de la ligne de drain. Avec a son extrémité la
terminaison de la ligne drain, cette ligne de transmission active permet la polarisation de
I’amplificateur distribué et participe a son adaptation en sortie ; on obtient ainsi une charge
active[5].
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La conception de laligne de drain et ses caractéristiques restent inchangées. On utilise
les capacités des impédances de sortie des étages amplificateurs en les combinant avec des
inductances série pour former la ligne de transmission artificielle. Le réseau en T représentant
lacellule éémentaire de laligne de drain est le méme que laFigure V.7.

De part leur position, les conductances des sources de courant ne créent plus de pertes
sur la ligne de drain. Le signal amplifié n'a plus, en effet, de lien direct avec ces
conductances. Le gain et la puissance de sortie sont ainsi conserves. Les pertes de cette ligne
de transmission active diminuent préférablement les réflexions de la terminaison de la ligne
de drain. Néanmoins le probléme de la désadaptation aux basses fréquences par les
conductances des sources de courant n'est pas résolu: les résistances Rrpa apparaissent
toujours en parallele a laterminaison de laligne de drain aux basses fréquences. Si le nombre
de sources de courant est grand pour polariser les cellules amplificatrices et la résistance Rrpa
N’ est pas tres élevée, la désadaptation peut s avérer relativement forte aux basses fréquences.
Une solution est proposée dans [2] et est basée sur le principe d’ une terminaison de laligne de
drain dépendante de la fréquence.

V.3.3.1 Terminaison de laligne de drain dépendante de la fréguence

Kimura et al. [2] font remarquer d’une fagon identique, que les résistances Rds des
impédances de sortie des étages amplificateurs se mettent en parallele a la terminaison de la
ligne de drain aux basses fréquences, ce qui fait diminuer le gain a ces fréguences. Il propose
de rédiser une terminaison de la ligne de drain dont I'impédance doit dépendre de la
fréquence, non pas seulement par ce qu’ elle doit suivre I'impédance image Zirq de laligne de
drain, qui varie elleeméme a hautes fréquences, mais également pour compenser |’ effet des
résistances Rds aux basses fréquences. Ceci est réalisé pratiguement par des réseaux de
capacités et de résistances. L’'impédance de ces réseaux en paraléle est élevée aux basses
fréquences et décroit en fonction la fréguence, en suivant I’ évolution des éléments parasites
des sources de courant.

Une solution plus ssimple est d’ augmenter la valeur de la résistance Rd qui rédise la
terminaison de la ligne de drain. Si par exemple I’amplificateur distribué doit avoir une
adaptation sur 50 Ohm en sortie, les résistances Rd et Rrpa doivent respecter la condition
suivante :

50 =R, // R:A (Eg. V.20)
Avec n le nombre de source de courant. On obtient comme valeur pour Rd :
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R, :ﬂ”n (Eq. V.21)

Rrps —50

Cette solution est un compromis entre la commodité de conception (simplicité,
rendement, ...) et I'adaptation en sortie de I'amplificateur distribué. Le probléme de
désadaptation aux basses fréguences par les conductances des sources de courant est résolu,
mais |’ adaptation aux hautes fréquences est alors moins satisfaisante ; la terminaison de la
ligne de drain doit suivre I'impédance image Zirq (cf. 8§ 111.2.2.3), ce qui est rarement réalisé
en pratique.

V.3.3.2 Reécapitulé

Le tableau ci-dessous récapitule les avantages et les inconvénients des différentes
positions des sources de courant du té de polarisation actif. Aucun avantage n’est attribué ala
position des sources de courant entre la terminaison et les étages amplificateurs, car elle
n'apporte aucun avantage supplémentaire, mais permet de réduire au minimum les
inconvénients des sources de courant du té de polarisation actif.

Position des sources de Avantages I nconvénients
cour ant
Au niveau des étages|- Egalisation des constantes | - Diminution de la fréguence

amplificateurs

de phase des lignes de grille
et dedrain.
- Stahilité.

de coupure de la ligne de
drain.

- Pertes supplémentaires de
laligne dedrain.

- Désadaptation aux basses
fréquences de la sortie de
I”amplificateur distribué.

Intercalées entre les étages
amplificateurs

- Stabilite.

- Pertes supplémentaires de
laligne de drain.

- Désadaptation aux basses
fréguences de la sortie de
I”amplificateur distribué.

- Dimensions.

Entre la terminaison de
drain e les étages
amplificateurs

- Désadaptation aux basses
fréquences de la sortie de
I"amplificateur distribué.

Tableau V.13. : Récapitulatif de I’ influence de la position des sources de courant
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V.4 Différents types de source de courant du té de polarisation

actif

L’ éude de I'influence de la position des sources de courant du té de polarisation actif
a été meneée avec des transistors a effet de champ T+pa dont la grille et la source sont reliées
ensemble. Cela a permis de ssimplifier le schéma équivalent des sources et donc |’ étude.
Néanmoins, il existe plusieurs maniéres de concevoir ces sources a partir de transistors et de
les ordonner pour qu’ €lles présentent e minimum d’' é éments parasites.

En effet, au contraire des charges actives pour lesquelles, il est demandé d’ obtenir une
charge adaptée a la ligne de drain, les sources de courant doivent présenter la plus haute
impédance pour ne pas perturber le fonctionnement de I’ amplificateur distribué.

V.4.1 Transistor avec grille — source court-circuitées par une
résistance

Comme il a été présenté dans le chapitre IV sur les charges actives, I'impédance drain-
source des transistors Ttpa dont la grille et la source ont été court-circuitées, dépend en partie
de la nature du court-circuit (cf. 8§ 1V.2.1.2).

S'il est inductif, il peut, par influence de la transconductance gm a hautes fréguences,
diminuer |’admittance totale drain-source grea du transistor Ttpa. Ceci aurait pour effet
d’ augmenter les pertes de ligne de drain, et donc de diminuer le gain et la puissance de sortie,
et la désadaptation de la sortie de I’amplificateur distribué. Il a été d'ailleurs démontrer, que
cette diminution d’impédance par un court-circuit inductif, pouvait entrainer la formation
d’ une résistance négative, qui serait une source d'instabilité.

La solution la plus adéquate pour réaliser le court-circuit est de rgjouter entre la grille
et la source des transistors Trpa qui composent |es sources de courant, une résistance de faible
valeur Rcc. Le court-circuit entre les deux électrodes est garanti par le tres faible courant de
grille. La résistance assure une impédance constante et indépendante de la fréquence. Ceci
permet d'éviter les fortes variations et autres résonances de I'impédance drain-source des
transistors Ttpa. Le schéma équivalent complet de ce type de source de courant est donné par
laFigureV.11:
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oD
% Rgdpa
ng'IP A ngPA >
— Rd
G @ Cdsgps ; STpA
Ripa
Rece
:: CgSTP Al
0S

Figure V.11 : Schéma équivalent d'un transistor Ttpa d’ une source de courant avec une
résistance Rcc de court-circuit.

De ce schéma équivalent on déduit I’ admittance Y tpa d’ une des sources de courant du
té de polarisation actif :

1 OMhen ZGSren J
Yipp = ——+ JaCdSp, + ( —— (Eq. V.22)
™ Rdsp, ™ 2GS + Z90res 1+ J0.Riqp, COSrpy

Avec Zgsrea €t Zgdrpa les impédances respectives entre la grille et la source et entre la grille
et ledrain du transistor T+pa :

Rcc
Rcc
1

R
10.CgSp,

(Eq. V.23)

ZQSipp =
1+

TPA

1
Zgd,, =Rgd,p, +———— (Eq. V.24
90rpa Q01pa joCyd,, (Eq )

Comme la résistance Rcc doit avoir une faible valeur pour que I’ admittance Y 1pa Soit
laplus faible possible, I'impédance Zgsrpa est approximativement égal a Rcc.
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L’admittance Ytpa peut se décomposer en deux admittances Ytpa: € Y1pa2. Ces
admittances représentent respectivement les éléments « classiques » entre le drain et la source
du transistor Ttpa, C'est-a-dire Rdsrpa €t Cdsrpa en paralléle, et I’admittance qui dépend de la
transconductance gmypa €t de la résistance de court-circuit Rcc. Elles peuvent s écrire, en
supposant ®.Ritpa.CgStpa << 1:

Y1ea = Y1pa1 + Y1ea2 (EQ. V.25)

1
Yipw = ———+ jaCds (Eq. V.26
TPAL RdSTPA J ( q )

1+ gMpp, .ZgSres
Yipar = Eq. V.27
e Z9Srpa + 290 pa (= )

Les modules des trois admittances sont représentés sur la Figure V.12. On remarque
gue I’admittance la plus faible aux basses fréquences est I’ admittance Y rpa2. Cette admittance
évolue peu la bande de fréquence, gréce a la résistance de court-circuit Rcc. L’alure du
module de Ytpa1 représente classiquement I'alure d'une capacité en paralele a une
résistance. Son module est supérieur a celui de Ytpaz €t croit par I'effet de Cdsrpa. Les
parametres S11 des trois admittances, tracés sur |I’abaque de Smith de la Figure V.12,
confirment clairement ces explications.

Ces résultats ont été tracés a partir d' un transistor 2 x 25 um avec la polarisation Vds =
25V et Vgs=0V, dont lavaleur des é éments est donnée dans le Tableau V.3.

Tableau V.3 : Valeurs des ééments d'un transistor 2 x 25 pumala polarisation Vds= 2.5V et
Vgs=0V
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0.014

A YTPA
0.012 HYTPA2

0.01 -9-YTPA1

0.008

0.006
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Fréquence (GHz)

Figure V.12 : Modules des admittances Yrpa, Ytpa1 € Ytpa2

A YTPA Swp Max

101GHz
== YTPA2

&= YTPA1

Swp Min
0.0001GHz

Figure V.13 : Parametres S11 des admittances Ytpa, Ytpa1 € Yrpaz

Les admittances Y1pa, Y1ra1 € Y1paz €tant des admittances complexes, elles peuvent
se décomposer en parties réelle et imaginaire, qui correspondent a des conductances grpa,

190



ChapitreV : Tédepolarisation actif pour amplificateursdistribués

OtPal et Orpa2 et ades Capacitéﬁ Crpa, Crpa1 € Crpaz (Comme Slmp“flé alaFi gure V2) Par
exemple:
YA = grea +joCrpa (Eq. V.28)

En supposant que Rcc reste trés petit devant I'impédance intrinseque Zgs du transistor
de la source de courant (C'est-a-dire la capacité Cgsrpa en série avec la résistance Ritea), la
conductance grea €t la capacité Crpa SOnt égales a:

2

1 1+ .Rcc

O = Rds, +{a)a) J : ( il ) ” (Eq. V.29)
™ “/ (Rec+ RgOops ){1+ a)Z}

gd

ngTPA(1+ ng'PARCC) (Eq V 30)
a)Z
(1+ ZJ
a)gd

(Eq. V.31)

Crea = CdSpp, +

1
Codrp, ( Rec+ Rgdyp, )

Avec: oy =

La Figure V.14 montre I’ évolution des capacités Crpa, Crpa1 € Crpaz en fonction de
la fréquence. La capacité Crpa diminue tres peu et évolue d’ une maniére identique a la
capacité Crpaz. Ceci est dl a I’ effet de Rec sur I’admittance de Y tpa2. L’impédance Zgs est
guas constant gréce a cette résistance, et stabilise donc I’ admittance Y rpa2. Quantitativement
la capacité Crpaz est proche de la capacité Cgdrea.

On peut donc considérer la capacité Crpa proche de la somme des capacités Cdsrpa €t
Cgdrpa.

La Figure V.15 montrent |’ évolution des conductances grpa, Orea1 € greaz €n fonction
de la fréguence. La conductance grpa2 est tres faible aux basses fréguences. Ceci est di a la
haute impédance de Zgdrpa. En effet |I’expression de I’admittance greaz €St proche de la
formule:
1+ gmyp,.Rec

Eq. V.32
Rec+ Zgd (Eq )

A2 <

Par conséquent, la conductance grepa peut étre considérée comme égale a l’inverse de
la résistance Rdsrpa du transistor de la source de courant.
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——Clipa
—— Ctpal
Ctpa2

Fréquence (GHz)

Figure V.14 : Evolution des capacités Crpa, Crpa1 €t Crpaz en fonction de la fréquence
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Figure V.15 : Evolution des conductances grea, Orra1 €t grpaz en fonction de la fréguence

V.4.2 Cascade detransistorsavec grille — sour ce court-circuitées par
unerésistance

Pour augmenter |I'impédance des sources de courant, et donc diminuer les pertes
gu’ elles occasionnent sur la ligne de drain, il est possible de mettre en cascade plusieurs
transistors avec la grille et la source reliées par une résistance de court-circuit Rcc.
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Soit la source de courant constituée de deux transistors Trpai €t Trpaz Cascadés (cf.
Figure V.16), ayant chacun leur grille et leur source court-circuitées par une résistance Rcc.
L’ admittance de chague transistor s écrit :

Y1pa1 = great + joCrpar (EQ. V.33)
Y1raz = greaz + joCrpaz (EqQ. V.34)

D

Crpaz

Crpai_____ S1pal

S
Figure V.16 : Schéma équivalent simplifié d’ une source de courant compose de deux
transistors cascades.

La conductance grpa €t la capacité Crpa de I’admittance équivaente Ypa des deux
transistors cascadés sont égales a:

Y1pa = grea + joCrea (EQ. V.35)

(gTPAl + gTPAZ )'(gTPAl 'gTPAZ B a)ZCTPAl 'CTPAZ )+ a)z (CTPAl + CTPAZ )'(gTPAl 'CTPAZ + gTPAZ 'CTPAl )
(gTPAl + gTPAZ )2 + a)2 '(CTPAZL + CTPAZ )2
(Eq. V.36)

Orpa =
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C — (gTPAl + gTPAZ )'(gTPAl'CTPAZ + gTPAZ 'CTPAl ) B (CTPAl + CTPA2 )'(gTPAl'gTPAZ - wZCTPAl'CTPAZ )
TPA
(gTPAl + gTPAZ )2 + a)z '(CTPAl + CTPAZ )2
(Eq. V.37)

Chaque valeur de grpa1, Orra2, Crpai€t Crpaz €st égale aux expressions des formules
(Eq. V.29) et (Eq. V.30). Si les deux transistors sont identiques, modélisés par grpa1 € Crpat,
et ont la méme polarisation, les équations de grpa €t de Crpa Se simplifient de la maniére
suivante :

oo = gTPA1-<gT2PA1 — C‘)ZCTZ:Al)+ 2'2a)22'CTPA1'(gTPA1'CTPA1) (Eq. V.38)
2'(gTPAl o CTPAl)

c 2.9%, Cron — CTPAl'(gTZPAl ~ wZCTZPAl> (Eq. V.39)
TPA 2-(9T2PA1 + a)ZCTZPAl)

Aux basses fréquences, ces éguations se simplifient par :

Orpa = ngAl (EQ- V-40)

C
Cron =224 (EQ. VA1)

On démontre ainsi, ce que I’on congoit instinctivement, que I’ admittance Y tpa d’une
source de courant constitué de deux transistors Trpa Cascadés est deux fois plus faible que
I’ admittance d’ une source de courant d’un seul transistor Tpa. Par conséquent, si les sources
de courant du té de polarisation actif sont placées aux niveaux des étages amplificateurs, les
pertes causées par les conductances seront moitié moindres et 1a fréquence wcy de la ligne de
drain moins diminuée :

Z a
G =0 gTZPAl =8 (Eq.v.42)
2 2
W, = = (Eq. V.43)
'\/Ld TPA '(Cds + CTPA) \/L (C + CTPAl
dTPA™ ds
2
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Les courbes de la Figure V.17 et de la Figure V.18 représentent respectivement la
comparaison des conductances grpa €t des capacités Crpa de source de courant composées de
un transistor ou deux transistors cascadés, en fonction de la fréquence. Comme démontré
précédemment, la conductance équivalente d'une source de courant de deux transistors
cascadés est, aux basses fréguences, deux fois plus faible que celle d'un seul transistor. Elle
croit également moins vite. Pour ce qui est de la capacité équivaente, les conclusions sont

identiques.

0.003
: =2 Transistors TPA cascadés
B 1 Transistor TPA
0.0025 d
0.002
0.0015
0.001
0.0005 000 v e v e v b i

-
Y
s
-]
e
w
iy

41 51 61 71 81 91
Fréquence (GHz)

101

Figure V.17 : Comparaisons des conductances grpa de sources de courant composees de un

24

22

20

Figure V.18 : Comparaisons des capacités Crpa de sources de courant composées de un ou

ou deux transistors cascadés en fonction de la fréquence.

Fréquence (GHz)

|—2 Transistors TPA cascadés ——1 Transistor TRA ‘

deux transistors cascadés en fonction de la frégquence.
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V.5 Conception d’'un amplificateur distribué avec té de

polarisation actif

V.5.1 Conception

Nous avons congu un amplificateur distribué avec le té de polarisation actif a partir de
la technologie PL15-10 LN de Win Semiconductors (cf. Figure V.19). L’ amplificateur
distribué réalisé comporte huit étages amplificateurs. Chaque étage amplificateur est composé
de deux transistors Tayp 2 X 42 um en montage cascode. Les sources de courant du té de
polarisation actif sont disposées au niveau de chaque cellule amplificatrice et ne comprend
gu'un transistor Ttpa 2 X 35 pm par source de courant. La différence des largeurs de grille
entre les transistors d’amplification et des sources de courant est due a leurs différences de
polarisation. La polarisation de grille des transistors Ttpa €tant plus élevée que celle des
transistors Tamp, leur dimension a été réduite pour diminuer leur conductance et donc les
pertes de laligne de drain.

Nos choix de conception de la partie amplificatrice restent les mémes que ceux deécrits
dansle chapitre I11 (cf. §111.4.1).

Figure V.19 : Layout d’un amplificateur distribué avec té de polarisation actif

V.5.2 Résultats expérimentaux d’un amplificateur distribué avec téde

polarisation actif.

V.5.2.1 Mesures des paramétres [S] sous pointes

Les mesures sous pointes des parametres [S] et du temps de groupe de la puce de
I’amplificateur distribué avec té de polarisation actif sont tracées sur la Figure V.20 pour la
polarisation Vdd = 5V, Vgg = -0.3V (Idd = 90 mA), et la Figure V.21 pour la polarisation
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Vdd = 8V, Vgg = +0.3V (Idd = 180 mA). La deuxiéme polarisation met I’amplificateur dans
une configuration de puissance.

Les coefficients de réflexion sont trés satisfaisants, avec des paramétres S11 et S22
inférieures a -10 dB. Le paramétre S11 atteint néanmoins les -5 dB a partir de 38 GHz. On
remarque aussi que le paramétre S22 est légerement meilleur aux basses fréquences lorsque le
courant de polarisation est plus élevé. Ceci est di une admittance plus faible des sources de
courant, car latension Vds des transistors Trpa st plus élevée.

Le paramétre S21 est relativement plat avec des gains de 13 dB, sans ondulation dans
la bande. La fréquence de coupure a — 3 dB est respectivement de 20.5 GHz et 22.5 GHz
selon les tensions Vdd de 5 V et de 8 V. Les temps de groupe varient entre 70 ps et 90 ps
jusgu’ a 20 GHz, avec une variation de + 5 psjusqu’a 15 GHz.

L’isolation est bonne en restant inférieure a-30 dB jusqu’a 20 GHz avec des maxima a
-20 dB. Aucun signe d oscillation n’ est perceptible.

dB
dB
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-20

-40

_30 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 _50
0.2 10.2 20.2 30.2 40.2 0.2 102 202 302 40.2
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@ (b)

-20
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-40

dB
dB
=)
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-60

70 C 1 1 1 Il 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 Il _40 C 1 1 1 1
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197



ChapitreV : Tédepolarisation actif pour amplificateursdistribués
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Figure V.20 : Mesuresdes parametre Sd’ un amplificateur distribué avec té de polarisation
actif (Vdd = 5V, Vgg = -0.3V (Idd = 90 mA)) : (a) S11, (b) S22, (c) S12, (d) 21, (e) temps de
groupe.
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200
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Figure V.21 : Mesures des paramétre Sd un amplificateur distribué avec té de polarisation
actif (Vdd = 8V, Vgg = +0.3V (Idd = 180 mA)) : (a) S11, (b) 22, (¢) S12, (d) S21, (e) temps
de groupe.

V.5.2.2 Mesures des paramétres [S] de I’ amplificateur distribué avec té de polarisation

actif en boitier

La puce de I'amplificateur distribué avec té de polarisation actif a été montée en
boitier (cf. Figure V.22) afin de mesurer son facteur de bruit et latester en diagramme de I’ cdl
électrique et optique. On remarquera la simplicité du montage par rapport a celui, du chapitre
[11 utilisant un té de polarisation.

Figure V.22 : Photographie de la puce de |’amplificateur distribué avec té de polarisation
actif en boitier.
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Les paramétres [S] du module sont tracés sur la Figure V.23. Ces mesures ont été
faites a la polarisation Vdd = 6 V, Vgg = -0.25 V (Idd = 90 mA). Par rapport aux mesures
sous pointes, les parametres d’ adaptation sont moins bons. Le parametre S11 reste largement
inférieure a-10 dB jusgu’ a 24 GHz, tandis que le parametre S22 remonte parfoisa— 8 dB. La
fréquence de coupure a— 3 dB du module est inférieure a celle des mesures sous pointes de 2
GHz. Ceci est di aux pertes des connecteurs et diélectriques des lignes microruban d’ entrée-
sortie, et des capacités de liaison. Le temps de groupe reste plat, signe du bon découplage des
alimentations des tensions Vdd et Vgg.

311 REFL LOG HAG, 321 TRAHWS GRP QLY
FO.008 dB 5.080 dESDIV ¥ 3220.000 p= 58.000 pssDIU CH 3 - 821
T T T T = T T i ofo REFERENCE PLANE
rHARKER 4
20 . 828088 GHz
8.378 dB

HARKER TO MAX
HARKER TO MIN

1 B.539588 GHz
L ] : : : : : : : ] : | 698 dB

@. 340008 GHz 40.900008 @.040000 GHz 490, 000080
521 TRANS  LOG MAG, %22 REFL LOG MAG. 2 19.8580B8 GHz
» 18,000 db 2.9000 dB/DIV »0.0090 dB S.000 dB/DIV 11.185 dB
: ,.“j“"@.“;__Lu_;_énnjnuuuni_" 3 18.8°20B0 GH=
Bk 5 oo i 8.923 4B
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E.ﬁdEIBE.IB : . Gl;lz . : 4@, 0e@a0a H.ﬁjdlam;.lﬂ : GHz . :4EI ..EIEIEEIEEP
Figure V.23 : Mesures du paramétre S11, S21, S22 et du temps de groupe d’ un amplificateur
distribué avec té de polarisation actif en boitier (Vdd = 6V, Vgg = -0.25V (Idd = 90 mA)).

V.5.2.3 Mesure du facteur de bruit de |’ amplificateur distribué avec té de polarisation

actif en boitier

La Figure V.24 donne les résultats de la mesure du facteur de bruit. Les valeurs du
facteur de bruit dans la bande 500 MHz — 24 GHz sont plutét satisfaisants. On retrouve la
forme en U théorique (cf. 8 111.2.4), avec un minimum de 2.9 dB. Le facteur de bruit reste
inférieur a5 dB jusqu'a 17.5 GHz.
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Figure V.24 : Mesure du facteur de bruit I'amplificateur distribué avec té de polarisation
actif en boitier

V.5.2.4 Diagrammesde |’ odl électriques a 12.5 Gbps en codage NRZ et RZ.

Afin d'évauer les performances de I'amplificateur distribué avec té de polarisation
actif monté en boitier comme circuit de commande de modulateur éectro-optique, le module
a été testé avec des signaux en codage NRZ et RZ a 12.5 Gbps (cf. § 111.4.2.4). Le signa
d entrée NRZ (en sortie du générateur PRBS (Pseudo-Random Bit Sequence) a une amplitude
de 2 V¢c afin que I’amplificateur distribué avec té de polarisation actif soit capable de sortir
une tension supérieure a 5.6 Vcc, qui est la tension de commande nécessaire a notre
modulateur éectro-optique (cf. § 1.5.2.1). Le signal d'entrée RZ est de 0.5 V¢, généré et
limité par un convertisseur NRZ — RZ, n’est pas donné car le montage source commune des
étages amplificateurs est un montage inverseur. Le signal d entrée en codage NRZ (cf. Figure
V.25) possede une double trace que I’on retrouve sur le signal de sortie (cf. Figure V.26).
Ceci en fait la conséguence directe de la bonne linéarité de I’ amplificateur !

Dans I’ensemble les caractéristiques des signaux de sortie sont bons par rapport a
leurs signaux d’entrée: les temps de montée et de descente, le cross-point et la gigue de
phase (ou jitterrms) Ne sont pas déetériorés. On peut regretter que les niveaux des O et 1 soient
S épais car ils dégradent le facteur Q et donc augmentent le taux d’erreur. Les tensions de
sortie sont bonnes: en codage NRZ I'amplificateur distribué avec té de polarisation actif
dépassent les 6 Ve ce qui est suffisant pour commander le modulateur éectro-optique. En
codage RZ, le module dépasse les 2 V¢ avec de bonnes caractéristiques du diagramme de
I’odl.

Rappel : L’amplificateur distribué avec té de polarisation actif est un amplificateur inverseur
par ses cellules amplificatrices composées de transistor source commune.
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Figure V.25 : Diagramme de |’ agl du signal d’entrée NRZ & 12.5 Gbps
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Tableau V.4 : Caractéristiques du diagramme de I’ agl du signal d entrée NRZ
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Figure V.26 : Diagramme de I’ @l du signal NRZ en sortie du module avec I’ amplificateur
distribué avec té de polarisation actif (Vdd = 10V, Vgg= +0.3V (ldd = 170mA))
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Temps de descente (ps) (10% - 90%)
Grompaint (4

Tableau V.5 : Caractéristiques du diagramme de I’ agl du signal NRZ en sortie du module
avec |I’amplificateur distribué avec té de polarisation (Vdd = 10V, Vgg= +0.3V (ldd =
170mA)).

“% Rl Control Setyp  Measure Calbrate  Utilties  Help 12 0ct 2004 1628 m

cutrent it i mum e |mum total meas

Eve ﬂmp(j 2oy 23TV 38V gﬁg— gelt#rpor

— ; . Eye S(N( ). 28,28 21 .54 28.83
J v

LB G| Jroweman | Jroveman | I | |
Figure V.27 : Diagramme de |’ aal du signal RZ 12.5 Gbps en sortie du module avec

I’amplificateur distribué avec té de polarisation actif (vdd = 10V, Vgg= +0.2V (ldd=
160mA))
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Tableau V.6 Caractéristiques du diagramme de I’ ogl du signal NRZ en sortie du module avec
I’ amplificateur distribué avec té de polarisation actif (Vdd = 10V, Vgg= +0.2V (ldd =
160mA))
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V.5.2.5 Diagrammesde |’ odl optiques en codage NRZ &10.709 Gbps et 12.5 Gbps

Des diagrammes de I'cdl optiques ont été effectués avec le module contenant
I”amplificateur distribué avec té de polarisation actif et le modulateur éectro-optique décrit au
paragraphe 1.5.2.1, en codage NRZ a des débits de 10.709 Gbps et de 12.5 Gbps (cf. §
[11.5.2.2). Leurs diagrammes et caractéristiques respectifs sont donnés sur les Figure V.28 et
et les Tableau V.7 et Tableau V.8. La tension d’entrée de |I’amplificateur est directement
fournie par le générateur PRBS (cf. 8 111.5.2.3). Les tensions de polarisation de I’ amplificateur
distribuésont : Vdd =10V (Idd =170 mA) et Vgg =+0.35 V.

Ces résultats sont trés bons. A 10.709 Gbps, le diagramme de I’ cdl optique a un taux
d’extinction de 14.9 dB, soit un a4l tres ouvert, avec un coefficient Q supérieur a 30. Lagigue
de phase est peut-étre un peu élevée. A 12.5 Gbps, les caractéristiques du diagramme de I’ cal
sont presgue identiques a celui a 10.709 Gbps. Le facteur Q est juste un peu moins bon. On
remarquera enfin la tension Vdd assez élevée. Elle permet d éviter de saturer trop tét
I’amplificateur distribué et d' avoir une tension Vds des transistors des sources de courant
suffisante pour ne pas avoir trop de pertes dans la ligne de drain d’ une part, et d avoir un bon
comportement non-linéaire.
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Figure V.28 : Diagramme de I’ cal optique a 10.709 Gbps
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Taux d'extinction (dB)
Temps de montée (ps) (10% - 90%)

Temps de descente (ps) (10% - 90%)
ros poit (04
Ji tterrvs (pS)

Tableau V.7 : Caractéristiques du diagramme de I’ cal optique a 10.709 Gbps
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Figure V.29 : Diagramme de I’ o8l optique & 12.5 Gbps

Taux d extinction (dB)
Temps de montée (ps) (10% - 90%)

Temps de descente (ps) (10% - 90%)
Cross point (%)
Jtteraus (p9)

Tableau V.8 : Caractéristiques du diagramme de |’ agl optique a 12.5 Gbps
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V.6 Conception d’uneligne de polarisation active

V.6.1 Principe.

En plus de I'amplificateur distribué avec té de polarisation actif, nous avons réalisé a
titre expérimental une ligne de polarisation active. L’ approche est de substituer la ligne de
transmission artificielle de drain d’un amplificateur distribué avec les sources de courant par
une ligne de transmission classique pouvant polariser n’importe quel circuit éectronique dans
une trés large bande de fréguences. Reliée par exemple a une de ses extrémités ala sortie d’ un
amplificateur distribué, cette ligne de polarisation active est capable de fournir le courant de
polarisation de I’amplificateur, et de propager le signal a son autre extrémité vers une capacité
de liaison, en concédant toutefois quel ques pertes.

Cette ligne de polarisation active, similaire & un té de polarisation classique, est
composée de sources de courant connectées distributivement a une ligne de transmission.
Cette répartition est la mellleure distribution des sources de courant pour une bonne
propagation (risque de dispersion, ...) car les capacités des sources de courant Csc sont
absorbées par la ligne et contribuent a I'impédance caractéristique de cette derniére. Il n'y a
plus de réelles contraintes d’ adaptation associées a une terminaison. Selon les dimensions de
la ligne et des plus hautes fréguences du signal a transmettre, les trongons de ligne entre
source de courant pourront étre considérés comme des éléments localises, c'est-a-dire de
simples inductances Lsc, ou des lignes définies par leur impédance caractéristique et leur
constante de propagation. La premiere approche nous a paru suffisante vu les dimensions de
la ligne que nous avons congue. La Figure V.30 représente la ligne de polarisation active par
une succession de polarisation active de réseaux en T, formés par les capacités Cgc et les
résistances Rsc (Rsc = 1/gsc) des sources de courant et les inductances Lpa de laligne.

Lp./2 Lps2 Lpy/2 Lpai2 Lps/2 Lpsi2 Lps/2 Lpy/2
O AN AN 192 G o AN AV e N

Rae ~Cqc Rse __Cy R ——Cac Rsc

Figure V.30 : Réseaux en T de la ligne de polarisation active

Les pertes d'insertion induites par les conductances parasites gsc des sources de
courant doivent étre les plus faibles possibles. C'est pour cela que nous avons privilégié des
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sources de courant réalisées a partir de transistors cascadés (cf. 8 V.4.2), avec leurs grilles et
leurs sources court-circuitées, pour la conception de notre ligne de polarisation active (cf.
Figure V.31).

Figure V.31 : Layout de la ligne de polarisation active

V.6.2 Reésultats expérimentaux

Les courbes de la Figure V.32 donnent les parameétres [S] d’ une ligne de polarisation
active, obtenus par mesures sous pointes jusqu’'a 40 GHz. Cette ligne fournit un courant de
140 mA, pour une tension Vds de 2 V sur chague transistor des sources de courant. Les
parametres d’ adaptation en entrée et en sortie sont corrects, inférieurs a -10 dB dans toute la
bande fréquence. Les pertes d'insertion, dues notamment aux conductances des sources de
courant, sont inférieures a — 2.5 dB. La fréquence de coupure a - 3 dB la plus haute est
supérieure a 30 GHz. La différence des paramétres S12 et S21 peut étre expliquée par la
dissymétrie de laligne due aux polarisations différentes des transistors des sources de courant.
La propagation du signal se fait sans dispersion, les temps de groupe variant moins de 5 ps
jusqu’a 30 GHz.

Remarque : les petits pics de la mesure a hautes fréquences (fréquences supérieures a 26 GHz)
sont dus ala procédure de calibrage.
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Figure V.32 : Parametres Sd’ une ligne de polarisation active: (a) SL1 et 22, (b) S12 et

X1, et destemps de groupe ().

responsabl e de I adaptation plutdét moyenne en début de bande (cf. Figure V.32).
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La Figure V.33 montre la partie réelle du paramétre Z11 mesuré de la ligne de
polarisation active aux basses fréquences (les pointes du port 2 levées), en fonction du courant
de polarisation. Comme la résistance des transistors des sources de courant se comporte non-
lindairement, il faut un courant suffisamment élevé pour que les transistors soient dans leur
zone de saturation et présentent une conductance faible. Par ailleurs cette courbe démontre
expérimentalement I’ influence des conductances gsc des sources de courant sur |’ adaptation et
les pertes d’une ligne sur laguelle sont disposees distributivement les transistors des sources
de courant (cf. le paragraphe 11.1). Les pertes observées sur les paramétre S12 et S21 de la
Figure V.32 (b) de 2.5 dB correspondent aux pertes de la conductance distribuée de 12 mS de
I’ensemble des sources de courant. De la méme maniére, cette conductance distribuée est
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Figure V.33 : Partie réelle du paramétre Z11 en fonction du courant de polarisation.

V.7 Conclusion

Dans ce dernier chapitre nous avons fait une éude approfondie d’un dispositif de
polarisation intégré et large bande pour amplificateur distribué, le té de polarisation actif. Il
est composé de sources de courant disposées sur la ligne de drain. Nous avons étudié les
moyens d’intégrer au mieux ces sources de courant et les effets de leurs éléments parasites,
qui sont une capacité et une conductance, en fonction de leur position sur laligne de drain.

Les inconvénients du té de polarisation actif sont dus a la conductance des sources
de courant. Elle occasionne une désadaptation en sortie de |I’amplificateur distribué aux basses
fréguences et une diminution du gain par des pertes supplémentaires dans laligne de drain. La
capacité parasite peut dans certaine configuration diminuer la fréquence de coupure de la
ligne de drain.

Néanmoins ces deux ééments permettent de réduire I'instabilité de I’ amplificateur
distribué et d’ améliorer les constantes de phase des lignes de grille et de drain.

Les résultats obtenus avec un amplificateur distribué utilisant le té de polarisation
actif sont tres encourageants. Les paramétres [S] sont bons. Par la commande du modul ateur
électro-optique, nous avons par ailleurs des diagrammes de |'odl optiques avec des taux
d’extinction de 15 dB et des facteurs Q supérieurs a 30.
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Enfin nous avons réalisé sur le principe du té de polarisation active, une ligne de
polarisation active. Ce type de ligne permet de polariser n'importe quel circuit large bande et
pourrait en outre remplacer n’importe té de polarisation classique.
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Conclusion générale

Les débits actuels des systemes de transmissioffibparoptique ont conduit aux
développements des circuits de commande de modtda&dectro-optiques, a la fois trés
rapides et capables de délivrer des tensions deneowhe relativement élevées. Ce type de
circuits fut le cadre du travail de cette these.

Pour obtenir ces objectifs, plusieurs technologest envisageables : InP, SiGe, ...
Néanmoins la technologie des transistors PHEMT.#& @m de longueur de grille sur GaAs,
gue nous avons choisi, semble encore aujourd’humkilleure pour des réalisations
industrielles, que ce soit en termes de co(t, déunitéy de rapidité ou de puissance
disponible.

Par ailleurs, I'amplification distribuée, par sproduit gain bande, s'impose comme
la technique la plus adaptée a la réalisation driits de commande de modulateur électro-
optique. Dans le cadre de notre travail, nous awdfectué une étude analytique de ces
amplificateurs avec des transistors en source caramQette étude a permis de déterminer
les principales caractéristiques (gain, facteubust, ...) des amplificateurs distribués et les
parameétres critiques qui dégradent leurs perforemifpertes dans les lignes, adaptation a
limpédance caractéristique des lignes, limitatienguissance, ...).

Plusieurs configurations permettant d’augmenter petentiel de ce type
d’amplification ont été également décrites. Touabdrd le montage cascode permet de
réduire les pertes et les capacités d’acces sligtess d’entrée et de sortie des amplificateurs
distribués. L’augmentation de la fréquence de coupmle la ligne d’entrée et I'égalité des
constantes de phase des lignes d’entrée et de gativent étre obtenues en ajoutant une
capacité additionnelle sur la grille des transstm source commune. Enfin les pertes dans la
ligne de drain ont été réduites par une technigueamnpensation de pertes. Ceci augmente la
fréquence de coupure de l'amplificateur. De plusttec technique doit étre néanmoins
maitrisée pour ne pas faire osciller 'amplificatdistribué.

Une investigation sur les circuits de polarisatimtive pour amplificateurs distribués,
afin de simplifier leur mise en boitier et de rédmules désagréments de leur polarisation, a
aussi été menée. Tout d’abord nous avons étuditi les charges actives habituellement
utilisées, et proposé ensuite quelques modificatpmur stabiliser leur impédance et éviter les
risques de désadaptation, voire de résonancesrelesgar ces charges.
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Par ailleurs, nous avons réalisé un nouveau typehdege active capable de polariser
I'amplificateur distribué et de maintenir une impéde adaptée lors de la variation du courant
de polarisation, nécessaire lors d'un contrOle @la gar exemple. Enfin nous avons effectué
'étude compléte de [l'utilisation de sources deraati connectées sur la ligne de sortie,
comme té de polarisation actif. Les risques dedisation, de pertes dans la ligne de sortie
en fonction des positions et de la réalisationsdesces de courant ont été démontrés.

La premiere validation expérimentale avec la tetdgie retenue nous a donné des
résultats satisfaisants. Les différences avecimeslations ont pu étre expliquées, notamment
les remontées du gain et du temps de groupe, pamplacement du modeéle de transistor
utilisé pendant la conception. Or la fiabilité d'wircuit, et d’autant plus pour les
amplificateurs distribués, repose sur des modetesothposants performants. Toutefois, les
mesures des parametres [S] de la nouvelle chargee st d’'un amplificateur distribué
utilisant cette charge comme sa terminaison degiee lde drain, ont permis de confirmer la
stabilité de la charge active lors d’'une variatthn courant de polarisation. L'amplificateur
distribué congu avec un té de polarisation actifnenté en boitier, a permis de réaliser un
module capable de commander un modulateur éleptigue et d’obtenir de bons
diagrammes de I'ceil optiques (coefficient Q > 2t d’extinction > 14 dB).

Certaines realisations présentées dans ce travdiede ont été commercialisées.

Enfin la conception et la réalisation de modulesé&ié peu abordées dans cette these.
Néanmoins on doit souvent faire face a des proldéspécifiques de montage et de boitier.
Ce sont des problemes de découplage, découlembetmigue, de parasitage
électromagnétiqgue, mais également de col(t. Dessp&int a poursuivre dans ce domaine
(encapsulation, boitiers céramiques, ...). Par aglela réalisation de circuits de commande
de modulateurs optiques obéit également aux loisndrché. Les progrés des technologies
trées peu colteuse sur silicium, comme par exengsléransistors CMOS ou la filiere SiGe,
pourraient permettre de réaliser ces circuits pesrdébits a 10 Gbps.

Ce travail a fait I'objet de communications, d’'urebet déposé et d’'un deuxieme en
cours de dépot, dont on trouvera les références ldarannexes.
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Calculs des impédances des charges actives

Al.1 Calcul de I'impédance Z, de charge active CA

On considére pour le calcul de I'impédance de largd active CA, avec un court-
circuit selfique Lgs entre la grille et la source wlansistor de la charge active, le schéma
complet de la figure Al.1.

oD
Rgd
Cgd B = .
g[n @3 o Mds ; ds
Ri
Lgs g
~ (Cgs

OS

Figure Al.1 : Schéma complet de la charge active CA

Soient :

L'impédance intrinseque Zgd ente la grille et l@nldu transistor de la charge active CA :

Zgd=Rgd+ (Eq. A1.1)

1
jaCqgd

L'impédance intrinséque Zgs ente la grille et laree du transistor de la charge active CA :
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Zgs=Ri+ (Eq. Al1.2)

aCgs

L’'impédance selfique ZLgs du troncon de court-diremtre la grille et la source du transistor
de la charge active CA :

ZLgs= jalgs (Eq. Al.3)

Le courant Ids du transistor de la charge active @HAfonction de la tension Vds et de la
tension Vg aux bornes de la capacité Cgs et qur@ena transconductance gm, est égale a :

1
(ng +(Zgsll ZLgS))

lds=Vd i+jaCds+ +gmVg (Eqg. Al.4)
Rds

La tension Vg peut étre déduite de la tension \&gtension entre les électrodes de grille et de
source, par la formule du pont diviseur d'impédaca@plexe :

=————Vgs (Eq. A1.5
J 1+ jw.RICgs gs (Eq )

De la méme maniére, la tension Vgs peut étre deédidgtla tension Vds, la tension entre les
électrodes de drain et de source, par la formulgod diviseur d’impédance complexe :

(zgsll zLgs)
Zgsll ZLgs)+ Zgd

gs= ( Vds (Eg. Al1.6)

On obtient la relation entre les tensions Vg et Vds

Vg= 1 (zgsll zLgs)
1+ j.wRiCgs (Zgs// ZLgs)+ Zgd

Vds (Eq. A.1.7)

La formule du courant Ids peut donc se réécrireeemplacant I'expression de la tension Vg
(Eq. Al1.7) dans I'équation (Eq. Al1.4) :

lds =Vdg —— + jaCds+ 1 [1+9M(Z0S/T2L99 )| 0 a1 9)
Rds (zgd + (zgs// ZLg9) 1+ j.wRiCgs
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En admettant que».Ri.Cgs << 1, l'admittance de la charge active,Yse simplifie par
I'expression :

=98 1 cdsy LY OM(Z0S/ZLg9
Vds  Rds (zgd +(zgs// zLg9)

(Eq. A1.9)

L'impédance de la charge activesZest donc :

1 1
Z. = = Eq. A1.10
Ay, 1 + jaCds+ 1+ gm(Zgs// ZLg9 (Eq )

Rds (zgd+ (zgs// ZLg9)

Al.2 Calcul de I'nmpédance Z5¢ de charge active CAG

A partir du schéma équivalent de la charge actid& Gle la figure Al.2, calculons
limpédance £&ac de cette charge.

oD
Red
Rj
Cgd gm <
a @3 ___ Cds ;Rds
Rcag§ Ri
Ccag Cgs
OS

Figure Al.2 : Schéma complet de la charge activésCA

219



Annexe | : Calculs des impédances des charges aetiv

Soient :
L'impédance &p entre la grille et le drain du transistor de large active CAG, avec

impédance intrinseque composée de Rgd et Cgd aallple avec la résistance R3
équivalente aux deux résistances R1 et R2 en glerall

Zop =

: (Eq. A1.11)

Rgd+- 1 Ry
jaCgd

L'impédance Z&s ente la grille et la source du transistor de largl active CAG, avec
impédance intrinséque composée de Ri et Cgs eallpl® avec la capacité s et la
résistance Bag €n série.

_ 1
Zcs 1 " 1 (Eq. A1.12)
; 1 R 1
Ri+ jags pet j aCchc

Le courant Ids du transistor de la charge activé&sCAn fonction de la tension Vds et de la
tension Vg aux bornes de la capacité Cgs et qur@ena transconductance gm, est égale a :

1 4 1
Ids=Vd{ Rds+jaCds+m)}+ngg (Eq. A1.13)

La tension Vg peut étre déduite de la tension Vgs fa formule du pont diviseur
d'impédance complexe :

1
=—————Vgs (Eq. Al.14
9 1+ jwRICgs gs (Eq )

De la méme maniére, la tension Vgs peut étre dédeita tension Vds par la formule du pont
diviseur d'impédance complexe :

Zcs
Vg;ZGS+ZGDVds (Eq. A1.15)

On obtient la relation entre les tensions Vg et Vds
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Annexe | : Calculs des impédances des charges aetiv

— 1 Zcs
VO R Cgs Zost Zoo " 05 (BG- A-1.16)

La formule du courant Ids peut donc se réécrireeemplacant I'expression (Eq. A1.16) de la
tension Vg dans I'équation (Eq. A1.13) :

IdFVd{i; jaCds+ 1 1 gmZes

Rd ZGD+ZGS+1+j-a)-Ri-CgS'ZGS'i'ZGD:l (Eg. A1.17)

En admettant que.Ri.Cgs << 1, I'admittance de la charge activexy'de la charge active
CAG se simplifie par I'expression :

I+gmZes

—lds_ 1 ,;
Y(:AG—VdE RdE+JdeS+ ot Zoe (Eq. A1.18)
L'impédance de la charge activesg est donc :
1 1
Zone = = (Eq. A1.19)
T Ve L jces 9 Zes
Rds Zop + 24
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Annexe Il : Publications personnelles

Publications personnelles

All.1 Brevet

R. QAveau, R. DAReEs A. CHELOUAH, B. BOUMARD, «Dispositif de charge active
permettant de polariser un circuit amplificateursttibué trés large bande avec contréle de
gain», déposé le 23 juillet 2002 sous le numéro 03291

R. Q.AVEAU, R. ARES M. DRIss|, «Té de polarisation actif pour amplificateur distuié®>,
demande de brevet n° 05 01434.

All.2 Publications dans des actes de congrés aveondté de
lecture

R. QAveau, R. ARES M. DRrissl, «Charges actives pour circuits de commande de
modulateurs optiques, Journées Nationales Micro-ondes, 2003.

R. QAVEAU, R. ARES M. Driss, «Novel active load for 40 Gbps optical modulator
drivers», European Microwave Week, 2003.
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Résumé: L'augmentation des débits a 10Gbps et 40Gbps des télécommunications
optiques couplée a des besoins de portées sumsiaul50 km privilégie 'emploi de la
modulation externe, et en particulier, des modulateélectro-optiques. Les circuits de
commande des modulateurs optiques apparaisserds etomme un €élément clé de ces
systemes de transmission.

Les premiers chapitres permettent, suite a uneept&$on des systemes et architectures les
plus couramment utilisés, de définir les spéciftmet en performances requises pour les
circuits de commande de modulateurs externes gtaeiculier des modulateurs électro-
optiques. Une étude compléte des amplificateurgriloi®s, et de leurs différentes
configurations, est menée. Ces amplificateurs, I@ar produit gain-bande passante éleve,
répondent en effet au mieux aux exigences défihes amplificateurs congus ont été réalisés
a partir de transistors PHEMT sur arséniure deugallde 0.15 pum de longueur de grille.

Afin de simplifier la mise en boitier et de résaudes désagréments de la polarisation
classique des amplificateurs distribués, deux nauxeircuits de polarisation intégrés ont été
développés. Tout d’abord une nouvelle charge adireant lieu de terminaison de la ligne de
sortie de I'amplificateur distribué, permet de pler et de conserver 'adaptation en sortie de
I'amplificateur distribué lors d’'une variation dourant de polarisation, pour d’'un contrdle de
gain par exemple. Egalement un dispositif intégrésaurces de courant connectés a la ligne
de sortie de I'amplificateur distribué, appelé té polarisation actif, a été étudié. La
réalisation d’'un circuit de commande, par le regdrta mise en boitier d’'un amplificateur
distribué utilisant le té de polarisation acti#été validée par des mesures de paramétres [S] et
des diagrammes de I'ceil électriques et optiques.

Mots clés: Circuit de commande de modulateurs optiques,narse de gallium, PHEMT,
amplificateur distribué, charges actives, té dagghtion actif.

Abstract: The increase of data rates in optical telecompatiin systems to 10Gbps and
40Gbps, particularly for distances in excess of 0, favours the use of external
modulation, and in particular electro optical madats. The driver circuit of these
modulators thus become a key component of fibac déansmission systems.

The first chapters of this thesis present a desonipof the most common systems and
architectures used, allowing us thereby to defiedgomance specifications for the external
modulator driver circuits, and in particular electptical drivers. Distributed amplifiers fulfil
these requirements well, due in particular to thegh gain bandwidth product and a detailed
study of distributed amplifiers and their variousnfigurations is carried out. The designed
amplifiers were produced based on a 0.15 pum PHEMIiug arsenide technology.

In order to simplify the packaging and to solve theblems caused by the classical
distributed amplifier’s biasing, two novel integdtbiasing circuits were developed. First of
all, a novel active load, taking place of termioatiof the output line of the distributed
amplifier, was designed to bias the amplifier anakes it possible to preserve the output
matching during the variation in the current biés, a gain control for example. Also an
integrated device composed of current sources cbethé¢o the output line of the distributed
amplifier, called an active bias T, is studied. Tealization of an optical modulator driver, by
packaging a distributed amplifier using the actinas T, has been validated by scattering
parameter measurements and, electrical and opiealliagrams.

Keywords: Optical modulator drivers, gallium arsenide, MHE distributed amplifier,
active loads, active bias T.





