N

N

Circuits de photo-réception adaptés tres faibles bruits et
a grande dynamique
Charles Edoua Kacou

» To cite this version:

Charles Edoua Kacou. Circuits de photo-réception adaptés tres faibles bruits et a grande dynamique.
Electronique. Université Paris-Est, 2015. Francais. NNT: 2015PESC1008 . tel-01312883v2

HAL Id: tel-01312883
https://theses.hal.science/tel-01312883v2
Submitted on 18 May 2016

HAL is a multi-disciplinary open access L’archive ouverte pluridisciplinaire HAL, est
archive for the deposit and dissemination of sci- destinée au dépot et a la diffusion de documents
entific research documents, whether they are pub- scientifiques de niveau recherche, publiés ou non,
lished or not. The documents may come from émanant des établissements d’enseignement et de
teaching and research institutions in France or recherche francais ou étrangers, des laboratoires
abroad, or from public or private research centers. publics ou privés.


https://theses.hal.science/tel-01312883v2
https://hal.archives-ouvertes.fr

UNIVERSITE PARIS-EST
ECOLE DOCTORALE MSTIC

MATHEMATIQUES, SCIENCES ET TECHNOLOGIES DE
L’INFORMATION ET DE LA COMMUNICATION

THESE

Pour obtenir le grade de

DOCTEUR

de 1’ Université Paris-Est

Spécialité : Electronique, Optronique et Systéme

Auteur :

CHARLES EDOUA KACOU

Circuits de photoreceptlon adaptés treés
faible bruit et a grande dynamique

Theése dirigée par Martine VILLEGAS et supervisée par Jean-Luc POLLEUX,
Gérald CHRETIEN et Alain Le BORGNE

le 8 avril 2015

Membres du Jury :

Rapporteur : Jean-Pierre VILCOT Université de Lille 1
Rapporteur : Olivier LLOPIS LAAS-CNRS
Ezaminateur : Philippe EUDELINE Thales Air Systems
Ezxaminateur : Bernard HUYART ENST

Superviseur : Alain LEBORGNE Vectrawave

Superviseur : Jean-Luc POLLEUX UPE - ESYCOM-ESIEE

Directeur de these : Martine Villegas UPE - ESYCOM-ESIEE



Remerciements

Je tiens tout d’abord & remercier ’entreprise Vectrawave pour m’avoir permis de réali-
ser ce travail dans le cadre de cette thése. Plus particuliérement Gérald Chrétien, Yan
Haentjens, Alain Le Borgne et Christian Le Notre qui m’ont & la fois supervisé, encadré,

conseillé et formé. Je vous en remercie.

Ce travail n’aurait pas abouti sans ’encadrement de Jean-Luc Polleux et Martine Vil-
legas, tous les deux enseignants chercheurs & PTESYCOM-ESIEE. Durant ces quelques
années vous avez su orienter, aider et encadrer ce travail, je tiens également & vous en

remercier.

Merci aux membres du jury d’avoir pris le temps d’analyser mes travaux ainsi que d’étre

venu assister & ma soutenance.

Je tiens maintenant & remercier tous les collaborateurs rencontrés durant ces années au
sein de I’équipe Vectrawave. Un merci tout particulier & Benoit, Frangois, Michel ainsi

qu’a tout le reste de I’équipe.

Je tiens aussi & remercier tous mes collégues de bureau au sein de 'ESIEE. Merci & vous
tous, doctorants et docteurs. Au sein de I’équipe nous avons su nous entraider aussi bien
sur le plan de la recherche avec nos longues discussions en face du tableau mais aussi
nos conversations plus décontractées autour d’un café. Merci a vous Carlos, Oscar, Marc,
Julien, Zerihun, Amadou, Reda, Hamadache. Mais aussi & ceux qui ont été docteurs plus

tot et sont partis & travers le monde, ceux la qui nous ont montré la voie. Merci & tous.

Sans oublier ma famille qui m’a permis d’étre la aujourd’hui. Mais surtout ma compagne,
Sarah, qui a su me soutenir et m’encourager dans les bons comme dans les mauvais

moments, merci a toi. Pour finir merci a ma fille, Moirah.

Merci & tous . ..



Table des matiéres

Remerciements

Table des Figures

Liste des tableaux

Abréviations

Introduction générale

1 Contexte et état de ’art

1.1

1.2

1.3

Etat de I’art des composants optique-microondes utilisés dans la radio sur
fibre . . .o
1.1.1 Roéle clé de la fibre optique dans les communications modernes .
1.1.2 Leslasers . . . . . . . . . e
1.1.3 Fibreoptique . . . . . . . . . L
1.1.4 Les photodiodes . . . . . . . . . . ...
Etat de l'art des amplificateurs & transimpédance pour des applications
de photoréception . . . . . . ... L
1.2.1 Grandeurs caractéristiques . . . . . . . . .. oo
1.2.2 Topologiede TTA . . . . . . . . . . .. ..
1.2.2.1 "Common Gate TIA" . . . .. . ... ... .. ......
1.2.2.2 "Resistive Feedback" . . ... ... ... 0.
1.2.2.3 "Feedback capacitif" . . . . . ...
1.2.2.4 "Regulated gate cascode" . . . . .. ... L
1.2.2.5 Topologie Ultra-Large-Bande . . . . . . .. ... ... ..
1.2.2.6 Topologie bande étroite . . . . . ... ... .. ... ...
1.2.3  Analyse comparative des performances . . . . . . . ... ... ...
1.2.4  Synthese et choix de la topologie pour la suite . . . . . . . . .. ..
Etat de I'art des technologies semi-conducteurs . . . . ... ... ... ..
1.3.1 Analyse des composants actifs . . . . . . .. .. ... ...
1.3.1.1 Grandeurs caractéristiques essentielles . . . . . . . .. ..
1.3.1.2 Types de transistors . . . . . . .. .. ... ... ...
1.3.1.3 Composants sur Silicium . . . . ... ... ... .....
1.3.1.4 Composants sur III-V . . . . ... ... ... ...

il

xiii

xiv



Table des matieres iii

2

1.3.1.5 Analyse en performances des différentes technologies en

terme de fréquence d’utilisation . . . . . . . ... ... .. 29
1.3.1.6  Analyse en performances des différentes technologies en
terme de bruit . . ... ..o oo 34
1.3.1.7 Analyse en performances des différentes technologies en
terme de densité de puissance en sortie . . . ... .. .. 35
1.3.2 Analyse en performances des composants passifs . . . . ... ... 36
1.3.2.1 Inductances . . . . . . . . . . . .. ... ... 36
1.3.2.2 Condensateurs . . . . . ... .. ... .. ... ... 37
1.3.2.3 Résistances . . . . . .. ..o o 38
1.3.3 Syntheése et choix de la technologie pour la suite . . . . . ... .. 39
1.4 Conclusion du chapitre . . . . . . . ... o L 40
Méthode de conception de TIA 42
2.1 Modéle équivalent du photorécepteur . . . . . . .. .. ... 43
2.1.1 Etude d'un quadripo6le simple . . . . . .. ... ... 43
2.1.2 FEtude de deux quadripobles en cascade . . . . . .. ... ... ... 45
2.1.2.1 Etudeenbruit . ... ... ... ... ... .. L. 45
2.1.2.2 Transimpédance . . . . . ... .. ... .. ... .. 48
2.1.3 Synthése . . . . . . . oL 49
2.2 Analyse de I'influence de la photodiode sur les performances du photoré-
CEPLEUT . . o o L v o o e e e e e e 50
2.2.1 Modéle équivalent de la photodiode . . . . . . . ... .. ... ... 50
2.2.2 Influence des parameétres du modeéle équivalent de photodiode sur
les performances du photorécepteur . . . . . . . .. ... oL o4
223 Synthése . . . . . . L 58
2.3 Meéthodologie de conception de circuit actif . . . .. ... ... ... o8
2.3.1 Estimation des performances limites . . . . . ... ... ... ... 29
2.3.2 Outilsde conception . . . . .. .. ... 000 60
2.3.2.1 Cercles a igq constant . . . .. ... 61
2.3.2.2 Cerclesd Zy constant . . . . . . . ... .. ... ... .. 61
2.3.2.3 Compromis Gain/Bruit dans le photorécepteur . . . . . . 62
2.3.3 Expressiondu NEP . . . . . ... ... .00 62
2.3.4 Synthése et étapes de conception . . . . . ... ..o 63
2.4 Extension des outils aux grandeurs optique-microondes . . . . . . . . . .. 64
2.4.1 Parameétres S et Gain optique-microonde . . . . . ... ... 64
2.4.2 Facteur de bruit optique microonde . . . . . .. ..o oL 66
24.3 Synthése. . . . . . L 68
2.5 Conclusion du chapitre . . . . . . . .. o o 68
Conception des circuits 70
3.1 Introduction . . . . . . .. . .. 70
3.2 Meéthode de simulation . . . . . .. ... oo 71
3.2.1 Modélisation du photorécepteur dans l’environnement de simulation 71
3.2.2 Banc de simulation AC . . .. ... ... oo oL 72
3.2.3 Banc de simulation paramétres S . . . . . .. ... L. 72
3.2.4 Banc de simulation non-linéaire . . . . . . . ... .. ... ... 73

3.25 Synthése . . . . . . . 75



Table des matieres iv

3.3 Conception de photorécepteur actif . . . . . .. .. ... 0oL 75
3.3.1 FEtude préliminaire de conception . . . . . . . . .. ... ... ... 76
3.3.1.1 Description de la technologie . . .. . ... ... ... .. 76
3.3.1.2  Technique de stabilisation . . . . . . ... ... ... ... 78
3.3.1.3 Synthése . . . . . ... o 82
3.3.2 Circuit 1 : Montage cascode . . . . . . ... ... ... ... ... . 83
3.3.2.1 Conception électrique . . . . . . . .. ... 83
3.3.2.2 Conception électromagnétique . . . . .. ... ... ... 90
3.3.3 Circuit 2 : Polarisation active . . . . . . . ... . ... ... .... 94
3.3.3.1 Conception électrique . . . . . .. . ... 94
3.3.3.2 Conception électromagnétique . . . . . .. ... ... .. 99
3.3.4  Circuit 3 : Source commune . . . . . . .. ... 103
3.3.4.1 Conception électrique . . . . . ... ... 103
3.3.4.2 Conception électromagnétique . . . . . .. ... ... .. 109
3.3.4.3 Sensibilité du photorécepteur . . . . . ... ... 114
3.3.5 Synthése . . . . . ... 118
3.4 Conclusion du chapitre . . . . .. . .. o o oo 120
4 Caractérisation des circuits 122
4.1 Caractérisation de la photodiode . . . . . . .. .. ... ... ... ..., 122
4.1.1 Caractérisation en réflexion . . . . . . ... Lo 123
4.1.1.1 Bancdemesure . .. ... ... ... ... 123
4.1.1.2 Résultats expérimentaux . . . . ... .. ... ... ... 124
4.1.2 Caractérisation en bande passante . . . . .. ... ... .. .... 125
4121 Bancdemesure . .. ... ... .. ... ... 126
4.1.2.2 Résultats expérimentaux . . . . . . . ... ... 127
4.1.3 Synthése . . . . . .. 130
4.2  Caractérisation du photorécepteur . . . . . . . .. .. ... ... 130
4.2.1 Caractérisation des circuits issusdu RUN1 . ... .. ... .... 131
4.2.1.1 Mesures des instabilités . . . . . .. ... 132
4.2.1.2 Analyse de I'instabilite . . . . .. .. ... .. .. .... 133

4.2.1.3  Solution proposée pour utiliser les circuits malgré 'insta-
bilité . . . . 135
4.2.2 Mesures des parameétres "S" . . .. ..o 139
4.2.3 Mesures en bruit du photorécepteur . . . . . . ... ... 141
4.2.4 Transimpédance . . . . . ... Lo 143
4.2.5 Linéarité. . . . . . . .. 144
4.2.6 Syntheése et Comparaison & I'état de ’art . . . . . . .. ... ... 146
4.3 Conclusion du chapitre . . . . . . . . ... 148
Conclusion et perspectives 150

Résumé



Table des figures

1.1
1.2

1.3

1.4

1.5

1.6

1.7
1.8
1.9

1.10
1.11

1.12
1.13
1.14
1.15
1.16
1.17

1.18
1.19
1.20

1.21

1.22
1.23
1.24

Projet ORIGIN Infrastructure Optique [1] . . . . . . ... ... ... .. 4
Répartition du spectre électromagnétique en fonction de la fréquence et
delalongueur d’onde [2] . . . . . ..o Lo 5
Systémes de télécommunication en fonction du débit et de la mobilité.
Figureissue de [3] . . . . . ... ..o o 6
Courbe de la puissance optique en fonction de l'intensité du courant ty-
pique d’une diode laser . . . . . . . ... Lo 7
RIN aux hautes fréquences du laser FU-68-PDF en fonction de son courant

de polarisation et de la puissance optique émise [4] . . .. . ... ... .. 8
Bandes passantes des lasers FU6S8-PDF et FU641-SEA (]Sa1] électro-optiques)

[6] . . 8
Atténuation de la fibre en fonction de la longueur d’onde [5] . . . . . . .. 9
Dispersion en fonction de la longueur d’onde [5] . . . . ... .. ... ... 10
Distance sans régénération du signal en fonction du débit pour les tech-
nologies radio, filaire et optique [2] . . . . . .. ... o000 10
Caractéristique typique d’une photodiode . . . . . . . ... .. ... ... 11
Comparaison des puissances de sortie microondes publiées en fonction de

la fréquence de fonctionnement pour les photodiodes PIN et UTC [7] . . . 12
Exemples de compromis responsivité/bande présents dans la littérature . . 13
Schéma de principe d’'un amplificateur a transimpédance . . . . . . . . .. 14
Schéma du "CG-TTIA"™ . . . . . . . . 15
TIA a feedback résistif . . . . . . . . . ... L 16
TIA a réseaux capactifs . . . . . . . .. ... L 17
Transimpédance et densité de courant de bruit équivalente ramenée en
entrée pour un TIA & réseaux capacitifs [22] . . . .. . ... ... ... .. 17
Schéma du "RGC-TIA" . . . . . . ... 18
Diagramme en blocs du TIA ultra large bande issude [24] . . . . . .. .. 18

Transimpédance en dBS) en fonction de la fréquence de coupure & 3 dB en
GHz pour les topologies large bande et en fonction de la fréquence centrale
pour les toplogies a bande étroite . . . . . . ... Lo oL 21
Densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée ( pAvHz) en
fonction de la fréquence de coupure a 3 dB en GHz pour les topologies
large bande et en fonction de la fréquence centrale pour les toplogies a

bande étroite . . . . ... 21
Transistor bipolaire a homo-jonction . . . . . . ... ... ... .. .... 24
Modeéle équivalent électrique petit signal du transistor BJT . . . . .. .. 24
Structure physique du MESFET . . . . ... ... ... ... ... .... 25



Liste des figures vi

1.25

1.26
1.27
1.28
1.29
1.30
1.31

1.32
1.33
1.34

1.35
1.36
1.37
1.38
1.39
1.40
1.41
1.42
1.43

2.1
2.2

2.3
24
2.5

2.6

2.7

2.8
2.9
2.10

2.11
2.12

2.13
2.14
2.15
2.16

Modeéle équivalent électrique petit signal du transistor MESFET  Para-
metres Intrinseques . . . . . ..o L Lo 25
SEM SiGe BICMOSIMW / Performances [37,38] . . . . .. ... .. ... 28
Technologie MOS - SOT . . . . . . . .. ... ... .. 28
SEM 65 nm SOI CMOS de ST Microelectronics [38] . . . ... ... ... 28
Structure physique du transistor HEMT [39] . . . . .. ... ... ... .. 29
Fréquence de transition des différentes technologies entre 2004 et 2013 [2] 30
fmaz = f(f:) des transistors toutes technologies confondues de [0 GHz

700 GHZ| o o oo oo 31
fr = f(Lg) ft=1f(Lg) pour les transistors de types FET . . . .. ... ... 32
%T pour les différents transistors recensés . . . . . . . ... 33

Facteur de bruit minimum en dB pour différentes technologies dans la
bande [0 100 GHz| . . . . . . . . ... ... 34

Comparaison des densités de puissance en sortie pour différentes technologies 35
Dessin d’une inductance spirale . . . . .. ... 00000 36
schéma équivalent localisé d'une inductance spirale . . . . . . . . ... .. 36
facteur de qualité min/max d’inductances pour différentes technologies . . 37
Schéma d’une capacité MIM . . . . .. .. ... oL 37
schéma équivalent localisé d’une capacitée MIM . . . . . .. .. ... ... 38
Capacité/mm? de capacités MIM pour différentes technologies . . . . . . . 38
a) Résistance implanté b) résistance en couche mince . . . . . . . . . . .. 39
Résistivité par unité de surface de résistances pour différentes technologies 39

Synoptique du photorécepteur . . . . . . . ... 43
a)Modélisation en bruit d’'un quadripéle simple précédé dune photodiode
en représentation chaine b) Modélisation en bruit d’'un quadripole simple
précédé d’une photodiode en ramenant les sources de bruit en entrée a
travers une source de courant de bruit selon le principe de superposition . 45

Schéma électrique général d’'une photodiode . . . . . . ... ... ... .. 50
Modele électrique de la photodiode issue de [57] . . . . . .. ... ... .. 51
Influence de la variation de R, sur le Sq; de la photodiode sur 50 2 avec
Rg=[5-15] kY . . . oo 51
Influence de la variation de C), sur le S11 de la photodiode sur 50 €2 avec
Cpo=[80-150] fF . . . . . . 52
Influence de la variation de Ry sur le S1; de la photodiode sur 50 2 avec
Rs=[1-10] 2 . . o o oo 52
Modeéle électrique équivalent de photodiode PDCS32T . . . . . . ... .. 53
Modele électrique équivalent de photodiode PDCS20T . . . . . . ... .. 53
S11 des photodiodes PDCS32T et PDCS20T & partir des modeéles équiva-
lents chargé sur 50 Q entre 0,1 -25GHz . . . . . ... ... .. .. .... 54
Modeéle simplifié de photodiode . . . . . . . . ... .. ... ... ... .. 54
Modéle équivalent de la photodiode présentée comme une succession d’im-
pédance . . . . .. L 99
G;.pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier R4 entre 5 et 15 kQ2 . . . . 56
G pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier C), entre 100 et 200 pF . . 57
G;,.pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier Rs entre 1 et 10 Q . . . . . 57
Comparaison des photodiodes [57], PDCS32T et PDCS32T en termes de

transconductance intrinséque exprimée en S entre 1 et 10 GHz . . . . . . . 58



Liste des figures vii

2.17 Comparaison en terme de Z7 4, €n dB de deux TIAs sur la technologie
GaAs pHEMT PL15 de WIN SC et la technologie SiGe BiICMOS SG25H3
deTHP entre 1 et 6 GHz . . . . . . . . . . . . . ... . ... ... ..... 60

2.18 Comparaison en terme de ieq min €n pA/\/FZ de deux TIAs sur la tech-
nologie GaAs pHEMT PL15 de WIN SC et la technologie SiGe BiCMOS

SG25H3 deIHP entre 1et 6 GHz . . . . .. .. ... ... ... ...... 60
2.19 Cercles a Zr constant et ieq constant &5 GHz . . . . . ... ... ... .. 62
2.20 Définition des différentes étapes de conception du photorécepteur . . . . . 64
2.21 Représentation de la puissance optique microonde équivalente . . . . . . . 65

2.22 Estimation du Facteur de bruit optique microonde du photorécepteur pour
différentes valeur de facteur de bruit F=[1,6,11| dB pour le quadripole Q2
pour différentes puissances optiques allant de -30dBm & +5dBm . . . . . . 67

3.1 Schéma du photorécepteur en représentation optique-microonde . . . . . . 71
3.2 Schéma de principe du banc de simulation AC pour estimer le bruit, la
transimpédance et ’adaptation en sortie . . . . . . . . ... ... ... 72
3.3 Schéma de principe du banc de simulation S-Parameters pour estimer le
bruit, la transimpédance et ’adaptation en sortie . . . . . . ... ... .. 73
3.4 Schéma de principe du banc de simulation non-linéaire pour estimer le
point de compression & 1dB du photorécepteur . . . . . .. .. ... ... 74
3.5 Puissance optique modulée a I’entrée de la photodiode, P,,; ac en fonction
dutemps . . . . . 74
3.6 Caracteéristiques statiques représentant 45 (A) en fonction de Vg (V) pa-
ramétré en Vg (V) pour un transistor issu de la technologie PL15X de
150 pum de développement de grille . . . . . . . ... ..o 7
3.7 Estimation de fiq: (Hz) pour différentes tension de drain Vys (V) pa-
ramétré en Vs (V) pour un transistor de 2x75um de développement de
grille . . . L 7
3.8 Estimation de fpq, (Hz) pour différentes tension de drain Vi, (V) pa-
ramétré en Vys (V) pour un transistor de 2x75um de développement de
grille . . . L 78
3.9 Estimation de N Fy,;, (en dB) a 4 GHz pour différentes tension de drain
Vgs (V) paramétré en Vi (V) pour un transistor de 2x75um de dévelop-
pement de grille . . . . . . ..o 78
3.10 Schéma d’une contre-réaction entre le drain et la grille & travers une ré-
sistance . . ... L 79
3.11 Schéma d’une contre-réaction entre la grille et la source a travers une
résistance . .. oL L. Lo 80
3.12 Schéma d’une contre-réaction entre le drain et la source a travers une
résistance . . . o. oL Lo 80
3.13 Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um de WIN SC avec une
contre-réaction résistive entre le drain et la grille & travers une résistance
R=(100,200,300,400,500,600,700,800,900,1000] 2. . . . . . . ... ... .. 81
3.14 Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec inductance de dé-
générescence dans la source L=[100,200,300,400,500,600,700,800,900,1000]

3.15 Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec une contre-réaction
résistive entre le drain et la source a travers une résistance R—[100,200,300,400,500,600,700,800,¢



Liste des figures viii

3.16 Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec une contre-réaction
résistive entre la source et la grille a travers une résistance R—[10,20,30,40,50,60,70,80,90,100]

3.17 Schéma d’un montage cascode . . . . . . . . ... 84
3.18 Schéma électrique du montage cascode associé au circuit TIA 1 avec sa
contre-réaction résistive entre le drain et la grille et sa dégénérescence dans

lasource . . . . . . . e 84
3.19 Facteur K sur 50  du circuit TTA 1 entre 0,1 GHz et 40 GHz . . . . . . . 85
3.20 Facteur B sur 50  du circuit TIA 1 entre 0,1 GHz et 40 GHz . . . . . . . 85
3.21 iegmin €N pA/\/Fz du circuit TIA 1 entre 1 GHz et 6 GHz avec la pho-

todiode PDCS32T . . . . . . . . . .. 86
3.22 Z7 mag en dBQ du circuit TTIA 1 entre 1 GHz et 6 GHz avec la photodiode

PDCS32T . . . . e 86

3.23 Impédance optimale de bruit 'y, et Si1* des transistors avec leur contre
réaction et son circuit d’autopolarisation et impédance de la photodiode
PDCS32T sur 50 Q entre 2 et 5GHz . . . . . ... .. ... ... . .... 87

3.24 Conception du circuit d’adaptation en entrée pour réaliser la transfor-
mation d’impédance entre le I'yy et leSii* du transistor avec sa contre
réaction et son circuit d’autopolarisation et 'impédance de la photodiode

PDCS32T sur 50 € . . . . . . . . . 87
3.25 Circuit électrique TIA 1 . . . . . . . . .. . o 88
3.26 |S91| et |S22| en dB du circuit TTA 1 en simulation électrique entre 2 GHz

et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... ... .. .... 89
3.27 Zp en ) du circuit TTA 1 en simulation électrique entre 2 GHz et 5 GHz

avec la photodiode PDCS32T . . . . . . ... .. ... oo, 89
3.28 . en pA/vHz du circuit TTA 1 en simulation électrique entre 2 GHz et

5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... ... ... . .... 89
3.29 Layout du circuit TTA 1 de dimension 2 mm x 2 mm réalisé sous Momentum-

ADS 90
3.30 Zp en Q du circuit TIA 1 en simulation électromagnétique entre 2 GHz

et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... .. ... .... 91
3.31 |Sa1] et |Sa2| en dB du circuit TTIA 1 entre 2GHz et 5GHz avec la photo-

diode PDCS32T . . . . . . . 91
3.32 icq en pA/ V' Hz du circuit TIA 1 en simulation électromagnétique entre 2

GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . . . .. .. ... .... 92
3.33 Zr = f(Popt,in) avec Zp en dBQ et P, i, en dBm du photorécepteur a

3,1 GHz pour Rpp =0,8 A/Wetm=1.. ... ... ... ... ..... 92
3.34 Facteur de Rollet K du circuit TTA 1 entre 0 et 40 GHz avec 50 2 présenté

en entrée et en sortie - Cercles de stabilité en entrée et en sortie . . . . . . 93
3.35 Topologie d’amplification associée au circuit TIA2 . . . . . ... ... .. 95
3.36 Facteur K sur 50 Q du circuit TTA 2 entre 0,1 GHz et 40 GHz . . . . . . . 95
3.37 Facteur B sur 50  du circuit TIA 2 entre 0,1 GHz et 40 GHz . . . . . . . 96
3.38 ‘ieg,min €N pA/\/Hi,z du circuit TIA 2 entre 1 GHz et 6 GHz avec la pho-

todiode PDCS32T . . . . . . . . . . 96
3.39 Z7 maq en dBQ du circuit TIA 2 entre 1 GHz et 6 GHz avec la photodiode

PDCS32T . . . . e 97

3.40 Impédance optimale de bruit 'y et S11* de la topologie d’amplification
et impédance de la photodiode PDCS32T sur 50 Q2 entre 2 et 5 GHz . . . 97



Liste des figures ix
3.41 Schéma électrique associé au circuit TIA 2 . . . . . . . ... ... ... .. 98
3.42 |Sa21| et |Sa2| en dB du circuit TIA 2 en simulation électrique entre 2 GHz

et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... .. ... .... 98
3.43 Zp en dBS) du circuit TIA 2 en simulation électrique entre 2 GHz et 5

GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . .. .. ... ... ... . .... 99
3.44 i,y en pA/vHz du circuit TIA 2 en simulation électrique entre 2 GHz et

5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... ... . ... .... 99
3.45 Layout du circuit TIA2 de dimension 2 mm x 2 mm réalisé sous Momentum-

ADS . 100
3.46 |S91| et |Sa2| en dB du circuit TTA 2 entre 2 GHz et 5 GHz avec la pho-

todiode PDCS32T . . . . . . . . . . 101
3.47 Zp en ) du circuit TTA 2 en simulation électromagnétique entre 2 GHz

et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . ... ... ... .. .... 101
3.48 icq en pA/ V' Hz du circuit TIA 2 en simulation électromagnétique entre 2

GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T . . . . . . .. ... ... ... 101
3.49 Zr = f(POpt,m avec Z7 en dBQ et P, i, en dBm du photorécepteur a 3,1

GHz pour Rpp =0,8 A/Wetm=1.. ... ... .. ... ... ..... 102
3.50 Facteur de Rollet K du circuit TTA 2 entre 0 et 40 GHz avec 50 2 présenté

en entrée et en sortie . . . . ... Lo Lo e 102
3.51 caractéristiques statiques du transistor 2x75 um . . . . . .. ... L 103
3.52 Facteur K entre 0 et 260 GHz du transistor 2x75 pm avec Vys = —0,3V

et Vis = 2,0V .« o L 104
3.53 Facteur B entre 0 et 260 GHz du transistor 2x75 um avec Vys = —0,3V

et Vis = 2,0V o L 104
3.54 Facteur K entre 0 et 40 GHz du transistor 2x75 pum avec Vgs = —0,3V

et Vgs = 2,5V avec une contre-réaction entre le drain et la grille Ry, =

[100 — 500]€2 . . o o o 105
3.55 Facteur B entre 0 et 40 GHz du transistor 2x75 pm avec Vg, = —0,3V

et Vgs = 2,5V avec une contre-réaction entre le drain et la grille Rgtqp =

[100 —500]€2 . . . . . o o 105
3.56 Impédance optimale de bruit I'y, et Sii* du transistor avec sa contre

réaction et son circuit d’autopolarisation et impédance de la photodiode

PDCS32T sur 50 Qentre2 et 5GHz . . . . . .. ... ... .. .. 106
3.57 Conception du circuit d’adaptation en entrée pour réaliser la transforma-

tion d’impédance entre le I',,; et leS11* de la topologie d’amplification du

TTA 3 et I'impédance de la photodiode PDCS32T sur 50 £ . . . . .. .. 106
3.58 Circuit électrique du photorécepteur avec un transistor 2x75 pm son circuit

d’autopolarisation et son circuit d’alimentation et son circuit d’adaptation

en entrée et en sortie . . . . ... L L Lo e 107
3.59 |S91| et |Sa2| en dB du circuit TTA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la pho-

todiode PDCS32T . . . . . . . . . . 108
3.60 icq en pA/\/]Tz du circuit TTA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode

PDCS32T . . . o e 109
3.61 Zp en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode

PDCS32T . . . o e 109
3.62 Layout associé au circuit TIA 3 en source commune sous ’environnement

MOMENTUM de dimension 2,15 mm x l,dmm . . . . ... ... ..... 110
3.63 |S91| et |Saa| en dB du circuit TTA 3 connecté & la photodiode PDCS32T . 111



Liste des figures X

3.64

3.65
3.66

3.67

3.68

3.69

3.70

3.711

3.72

3.73

3.74

3.75

3.76

3.77

4.1
4.2
4.3

4.4
4.5

4.6

4.7
4.8
4.9

ieq €n pA/vV Hz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T . . . . . 111
Z7 en ) du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T112

Pyt = f(Popt,in) avec Pyt et Popt i, en dBm du photorécepteur a 3,1 GHz
pour Rpp =1[0,7—0,8-0,9—1] A/Wavecm=1 . ........... 112
Zr = f(Popt,in) avec Zr en Q et Py ;n en dBm du photorécepteur a 3,1
GHz pour Rpp =1[0,7—-0,8—-0,9—-1]A/Wetm=1 ... ........ 113
Py = f (Popt,m) avec FPoyt et Popiin en dBm du photorécepteur & f. =

2,9—-3-3,1-3,2—3,3—3,4] GHz pour Rpp =0,8 A/Wetm=1..113
Zr = f(Poptin) avec Zy en Q et Pyy i en dBm du photorécepteur a
fe=129-3-3,1-3,2-3,3—-3,4] GHz pour Rpp =0,8 A/W et m =1114

Facteur de Rollet K du circuit TTA 3 entre 0 et 40 GHz avec 50 €2 présenté
en entrée et en sortie . . . . . . . L .. e e 114
Facteur de Rollet K du circuit TTA 3 entre 12 et 16 GHz avec 50 2 présenté
en entrée et en sortie . . . . . . L L .. e e 115
Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA 3 sur 50 € en entrée et

N SOTEIE . . . . . L e e e 115
|Sa1] et |Sa2| en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photo-
diode PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise
entre 100 pym et 1000 pm . . . . . ..o Lo 116
Zp en € du circuit TTIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre
100 pm et 1000 pm . . o o o Lo 117
leq €N pA/\/ITz du circuit TTA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre
100 pm et 1000 pm . . . o Lo Lo 117
|Sa1] et |Sa2| en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photo-
diode PDCS32T en considérant une variation de la capacité paralléle de
photodiode entre 0,1 pF et 02 pF . . . . . .. ... oo 118
leg €N pA/\/Hi,z du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photo-
diode PDCS32T en considérant une variation de la capacité parallele de
photodiode entre 0,1 pFet 02 pF . . . . . . . .. ... ... ... ... 118

Photographie de la photodiode 1915DC sur substrat de report céramique . 123
Photographie de la photodiode PDCS20T . . . . .. .. ... ... .... 123
Mesures du Sso de la photodiode 1915DC sur 50 €2 pour différentes tension
de polarisation inverse comprise entre 1 et 12 V entre 40 MHz et 20 GHz . 124
Modeéle équivalent de la photodiode 1915DC a3V . . . .. . ... ... .. 125
|So2| simulé & partir du modele équivalent de la photodiode 1915DC et
|Sa2| obtenu par mesure, pour une polarisation de 3V entre 40 MHz et 20
GHz . . . e e 125
Banc de mesure en bande passante d’un photorécepteur - (a) Calibration
du banc de mesure a 'aide d’une photodiode de référence, mesure du
|Sa1] - (b) Banc de mesure du |So;| du lien optique-microonde avec le
photorécepteur . . . . . . ..o 126
Photo du modulateur Photline MX-LN-40 . . . . . .. ... ... ..... 127
Photo de la photodiode utilisée comme fréquence NEW FOCUS 141450 . 128
iph & -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X et
en Y de la zone d’éclairement . . . . .. ... ... L 128



Liste des figures xi

4.10

4.11

4.12

4.13

4.14

4.15

4.16

4.17

4.18

4.19

4.20

4.21
4.22

4.23

4.24

4.25

4.26

4.27

4.28
4.29

4.30

4.31
4.32
4.33
4.34

4.35
4.36

fe 2 -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X et

en Y de la zone d’éclairement . . . . . . . ... 129
S91 & -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X

et en Y de la zone d’éclairement . . . . . .. ... 129
Photo d’un wafer comprenant différent TIA sur la technologie PL1510 et

une série de puce TIA aprés découpage . . . . . . . . . ... ... 131
Layout du TIA231T1v2 ............................. 132
Photo du TIA2BlT1U2 ............................. 133

Mesures de la densité de puissance en sortie du T/ A2p 17142 polarisé a 5V
entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 €2 en ’absence de signal d’entrée 134
Mesures du |Sa1]| et [S2;| du circuit TTA2p17142 polarisé & 5V entre 0 GHz
et 10 GHz et entre 29 et 34 GHz . . . . . . . .. ... ... ... ..., 134
Mesures de la densité de puissance en sortie du T1A2po7141 polarisé a 5V
entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 € en 'absence de signal d’entrée 135
Mesures du |Sa1]| et [S2;| du circuit TTA2p971,1 polarisé a 5V entre 0 GHz
et 10 GHz et entre 37et 43 GHz . . . . . . . . ... ... ... .. .... 135
Mesures de la densité de puissance en sortie du T1A2p 17141 polarisé a 5V
entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 € en I'absence de signal d’entrée 136
Mesures du |Sa1]| et [S2;| du circuit TTA2p171,1 polarisé a 5V entre 0 GHz
et 10 GHz et entre 29 et 34 GHz . . . . . . . . ... ... ... ..., 136
Facteur K et B du circuit VWA5000037AB polarisé 4 5 V entre a et 40GHz137
(a) Cercles de stabilité en entrée (en rouge) et en sortie (en bleu) a 25,9
GHzet (b)a312GHz . . . .. .. ... .. 137
Synoptique de la solution de stabilisation externe du TIA sur alumine . . 137
(a) Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA sans le circuit externe
en simulation- (b) Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA avec

le circuit externe en simulation . . . . . ... ... ..o 138
Circuit électrique de la solution de stabilisation externe du TIA . . . . . . 138
Photo du TTA VWA50037BA monté dans son boitier avec la photodiode
1915DC . . . o e 139
|S21| normalisé au maximum en dB entre 0 et 40 GHz a la fois en simulation
et en mesure du photrécepteur monté en boitier . . . . . ... ... 140

|S21] en dB du TIA 2 simulé en comparant les polarisations 1,3V et 5V . . 140
|S22| dB entre 0 et 40 GHz a la fois en simulation et en mesure du pho-
trécepteur monté en boitier . . . . .. ... Lo Lo 141
Banc de mesure de bruit d'un photorécepteur - (a) Banc de mesure de la
densité de puissance en sortie avec éclairement - (b) Banc de mesure de la

densité de puissance en sortie sans source optique . . . . . . .. ... ... 142
leq €N pA/\/ITz entre 2,5 GHz et 5 GHz obtenu par simulation et mesure 143
ieqt en dB du TIA polarisé & 1,3 V et 5 V obtenu par simulation . . . . . 143
Banc de transimpédance d’un photorécepteur . . . . . .. ... ... ... 144
Zp en ) dans la bande passante lorsque le photorécepteur est polarisé a

1,3 V en fonction de la puissance optique mesurée en sortie du laser . . . . 145
Banc de mesure de la compression & 1dB du photorécepteur complet . . . 145

Courbes Prr,,, = f(Popt;,) dans la bande passante lorsque le photorécep-
teur est polarisé & 1,3 V en fonction de la puissance optique mesurée en
sortiedu laser . . . . . . . . ... e 146



Liste des figures xii
4.37 Prr,,, = f(Popt;,) en dBm du TIA polarisé a 1,3 V et 5 V obtenu par
simulation . . . . . . ... 146



Liste des tableaux

1.1
1.2
1.3
14
1.5
1.6
1.7

2.1
2.2
2.3

24
2.5

3.1
3.2

4.1
4.2
4.3

Caractéristiques de TIA utilisant la topologie "CG-TIA" . . . . . . .. .. 15
Caractéristiques de TIA utilisant la topologie RF-TTA . . . . .. ... .. 16
Caractéristiques de "RGC-TIA" . . . . . . . .. ... ... ... .. .... 18
Caractéristiques de TIA Ultra Large Bande . . . . .. .. ... ... ... 19
Caractéristiques des TIAs a bande étroite . . . . . . . ... ... ... .. 20
Caractéristiques des différents matériaux [36] . . . . . ... ... ... .. 26
Résumé des matériaux et types de transistors . . . . . . .. ... ... .. 26
Caractéristiques de différentes photodiodes . . . . . . . ... ... ... .. 53
Matrices chaines élémentaires . . . . . . . . ... ... 55
Impédances et admittances associées aux éléments du modéle équivalent

de la photodiode . . . . . . ... oL 95
Estimation du NEP pour différentes valeur de facteur de bruit . . . . . . . 63
Estimation du Gou, pr pour différentes valeur de facteur de Zpr . . . . . . 66
Conditions de stabilité . . . . . . . ... ... . ... . . o 79
Comparaison des performances des photorécepteurs simulés en électroma-

gnétique a ’état de lart . . . . . . . ..o oL oo 120
Codification des circuits issus du RUN'1 . . .. . ... ... ... ..... 132
Dimensionnement des éléments CMS . . . . . . .. ... ... L. 138
Comparaison des performances du photorécepteurs a I'état de 'art . . . . 147

xiii



ADS
BER
BiCMOS
BJT
CAO
CG-TIA
DBR
DFB
EHF
ESYCOM
EVM
FET
GaAs

GS

GSG
HBT
HEMT
InGaAs
LASER
LNA
MESFET
mHEMT
MM
MMIC
MOSFET

Abréviations

Agilent Design System

Bit Error Rate

Bipolar CMOS

Bipolar Junction Transistor
Conception Assistée par Ordinateur
Common- Gate Trans- Impédance
List Abbreviations Here

List Abbreviations Here

Extrémement Hautes Fréquences

Electronique, SY stémes, COmmunications et Microsystémes

Error Vector Magnitude

Field Effect Transistor

Gallium Arsenide

Ground Signal

Ground Signal Ground

Heterojunction Bipolar Transistor

High Electron Mobility Transistor

Indium Gallium Arsenide

List Abbreviations Here

Low Noise Amplifier

MEtal Semiconductor Field Effect Transistor
metamorphic High Electron Mobility Transistor
Mono Mode

Monolithic Microwave Integrated Circuit

MEtal Oxyde Semiconductor Field Effect Transistor

Xiv



Abréviations

XV

NEP

NF
ORIGIN
RF-TIA
RGC-TIA
RIN
RoF
ROHYLAB
SHF
SiGe

SM

SOI
SOLT
TFR
TIA
Amplifier
UHF
UTC
VCSEL
VNA
ZCE

Noise Equivalent Power

Noise Figure

Optical Radio Integration Gigabit/s Indoor Network
Resistive Feedback - Trans- Impédance Amplifier
ReGulated Cascode Trans- Impédance Amplifier
Relative Intensity Noise

Radio-over-Fiber

Récepteur Optique Hyperfréquences LArge Bande
Supra Hautes Fréquences

Silicon Germanium

Single Mode

Silicon On Insulator

Short Open Load Thru

Thin Film Resistor

Trans- Impédance Amplifier

Ultra Hautes Fréquences

Uist Tbbreviations Cere

Vertical Cavity Surface Emitting Laser
Vector Network Analyzer

Zone de Charge d’ Espace



A ma famille. ..

xXvi



Introduction Générale

L’utilisation de la fibre optique dans les communications permet d’atteindre des débits
élevés, un encombremment faible et une forte robustesse. Aujourd’hui elle se positionne
comme la meilleure solution autant dans le domaine civil que dans le domaine militaire.
Ce travail de thése s’inscrit dans le domaine de la radio-sur-fibre en particulier au niveau
de la réception. Nous nous inscrivons dans le contexte des photorécepteurs faible bruit,
le but étant d’optimiser I'interface optique-électrique de ceux-ci tout en garantissant une

grande dynamique.

Le rapport de thése est structuré en quatre chapitres, en partant de 1’état de 'art des
chaines de communication radio-sur-fibre et plus particuliérement des photorécepteurs, a
travers leurs caractérisations et performances. Nous proposons une méthode de concep-
tion de photorécepteur. Cette méthode est ensuite mise en oeuvre et utilisée afin de
réaliser un photorécepteur faible bruit a grande dynamique compétitif vis-a-vis de ’état

de lart.

Le premier chapitre situe le contexte de la radio-sur-fibre en présentant les éléments
opto-microondes constituant la chaine de communication. Nous nous positionnons en
réception. Nous présentons les photorécepteurs et les différents parameétres qui les ca-
ractérisent afin de les comparer entre eux en les regrouprant en fonction des techniques
de conception utilisées dans la littérature. Nous définissons ensuite les paramétres né-
cessaires & la comparaison des technologies entre elles afin de justifier le choix d’une

technologie par rapport & une autre pour la réalisation du photorécepteur.

Dans le deuxiéme chapitre nous étudions le photorécepteur en tant que systéme afin de
mettre en évidence I'importance des paramétres présentés précédemment sur les perfor-
mances de celui-ci. De cette analyse nous proposons une méthode de conception liant
I’ensemble des grandeurs. Nous montrons aussi comment estimer les performances limites

en fonction de la technologie utilisée pour la photodiode et celle de 'amplificateur.

Le troisiéme chapitre montre la mise en oeuvre et 'utilisation des outils présentés au

chapitre précédent avec un logiciel de conception assisté par ordinateur. Nous montrons
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la modélisation de composants opto-microondes dans un environnement de simulation
électrique. A 'aide de ces outils nous concevons trois photorécepteurs faible bruit et a
grande dynamique dans la bande 2,9 GHz - 3,4 GHz. Ceux-ci sont présentés et analysés

dans ce chapitre. Les objectifs fixés sont : 300 Q de transimpédance, 5 pA/v Hz.

Le chapitre quatre présente la caractérisation des composants et circuits dans le cadre de
la photoréception. Nous montrons particuliérement la caractérisation d’un circuit réalisé
dans la bande 2,9 - 3,4 GHz. Nous validons ainsi la démarche et proposons un circuit

compétitif vis-a-vis de ’état de Dart.

En conclusion et perspectives, nous illustrons le fait que cette méthode peut étre exploitée
sur d’autres technologies. Nous mettons en avant aussi le fait que 'on peut envisager la
conception de photorécepteurs autour de 20 GHz. Nous envisageons aussi |'utilisation
d’une inductance active pour réaliser des photorécepteurs accordables en fréquence pour

des fréquences basses.



Chapitre 1

Contexte et état de 'art

L’accroissement tres rapide de la demande des utilisateurs grand public ou profession-
nels impose des débits de transmission d’information de plus en plus élevés pour des
applications et des usages qui utilisent des réseaux de transmissions optiques et micro-
ondes. Il est impératif de reconsidérer chaque maille de ces réseaux de transmission pour
qu’ils puissent répondre a ces nouvelles demandes, autant dans les applications civiles
que militaires. La convergence optique-microondes et le transport ou la génération de
signaux hyperfréquences par voie optique se situent dans ce contexte. Cela trouve des
applications comme dans le projet FUI-ORIGIN (Optical-Radio-Integration for Giga-
bit/s Indoor Network) qui regroupe différents partenaires et notamment le laboratoire
ESYCOM. Ce projet a pour but de permettre la transmission de données en plus grande
quantité en "Indoor" utilisant des réseaux locaux multi-gigabit sans fil & 60 GHz dont
les antennes sont inter-connectées & travers des liens optiques parcourant les différentes

pieces.

Dans le domaine militaire, ces problématiques sont également présentes, plus particulié-
rement dans le but de réduire I’encombrement mais aussi d’augmenter la sécurité et la
robustesse des infrastructures tout en favorisant des transferts de données plus impor-
tants. Toutes ces problématiques trouvent leurs solutions avec la fibre optique. De plus
en plus de travaux dans le domaine ont pour but de remplacer des fonctions déja exis-
tantes par des systémes optique-microondes pour les avantages cités plus haut. Dans le
cadre d’un projet commun soutenu par la DGA (procédure RAPID), le projet Récepteur
Optique Hyperfréquences LArge Bande ou ROHYLAB, dont VectraWave et Egide font
partis, ce projet a pour but de développer des briques technologiques qui permettent de
décliner une gamme de récepteurs optiques capables d’assurer la conversion d’un signal

analogique large bande en signal hyperfréquences pour des applications allant jusqu’a
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42GHz, ceci pour des applications dans le domaine des radars, des satellites et des télé-
communications radio et optique. C’est dans ce contexte que s’inscrit le travail proposé
dans le cadre de cette thése. Il porte précisément sur un point particuliérement important
du traitement des signaux véhiculés dans ces réseaux de transmission : I'interface optique-
électrique qui, dans un photorécepteur, transforme les signaux optiques transportés par
fibre optique en signaux électriques micro-ondes utilisables pour les applications considé-
rées. Le but sera de déterminer comment concevoir ce type de photorécepteur linéaire et
faible bruit dans la bande 2,9 - 3,4 GHz, mettre en ceuvre des techniques de conception
et les vérifier. Dans ce chapitre, nous allons faire I’état de 'art des différents éléments de
la chaine et des différentes topologies d’amplificateur utilisées dans les photorécepteurs.
Dans un second temps nous analysons les différents types de transformateurs d’impé-
dances utilisés dans les photorécepteurs que I'on peut retrouver dans la littérature, pour
finir par une analyse sur les différentes technologies semi-conducteurs a notre disposition

pour réaliser un photorécepteur.
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FIGURE 1.1: Projet ORIGIN Infrastructure Optique [1]

1.1 Etat de ’art des composants optique-microondes utili-

sés dans la radio sur fibre

Dans ce paragraphe, nous présentons le contexte dans lequel se situent les travaux de
cette thése. Plus particuliérement nous décrivons le systéme complet qui sera ensuite
divisé en différents blocs. Aprés avoir mis en évidence le role de la fibre optiques dans

les télécommunications modernes nous présenterons trois blocs principaux : la source de
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notre systéme a savoir le laser, puis le média, la fibre optique et enfin la photodiode. A
travers la présentation de ces trois blocs, nous montrerons comment les qualifier de facon

générale, et aussi de fagon plus spécifique dans le cadre de notre travail.

1.1.1 Role clé de la fibre optique dans les communications modernes

La demande en débit a engendré un développement des systémes de communication et
de leurs performances. Lorsque l'on regarde le spectre de fréquences, en comparant le
domaine microondes et le domaine optique, on se rend compte de tout 'intérét du do-
maine optique. L’invention du laser en 1960 prend tout son sens comme réponse aux
télécommunications sachant qu’un systéme optique peut opérer autour de 200 THz (cf
figure 1.2), bien au-dela de 'UHF, le SHF et 'EHF. La capacité de transmission d’in-
formation dépend de la fréquence porteuse ce qui permet de présenter la radio-sur-fibre

comme réponse croisée en termes de débits et de mobilité.

50 THz Ciptical Bandwidzh ’
{e.g.. B0 Channels at 100-GHz Spacing)

Erbium Doped Fibar Amplifisr
=

4.5 THz

FiearLoas (dBkm)
[a=]
Lo

viF | LF | MF | wF | vHF | unF

Vislhla Light

A IR B B B R MR B BELLEEL DR WL
1 kHz 1 MHz 1 GHz 1THz 1 PHz

=T T ENTTT QTTT QETTT ENTTTT QETTTT EETTT EITTT ENTTT pEMTT T T T
1 km im 1 mm 1 wm

FrequencyWavelength of the Electromagnetic Fisld

F1GURE 1.2: Répartition du spectre électromagnétique en fonction de la fréquence et
de la longueur d’onde [2]

La figure 1.3 montre différentes normes en fonction du débit et de la mobilité et per-
met d’identifier les systémes de communication dans lesquels les liaisons Radio-sur-Fibre

apparaissent comme une solution.

Dans le domaine domestique, la demande en débit est croissante ce qui a donné lieu
a de nouvelles normes, telles que le wifi 802.11.a.d autour de 60 GHz. Pour répondre

a cette demande, des architectures ont été développées utilisant la radio-sur-fibre [1].
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FI1GURE 1.3: Systémes de télécommunication en fonction du débit et de la mobilité.
Figure issue de [3]

De la méme fagon des normes telles que la 4G pour les réseaux mobiles ont trouvé des
réponses a travers la radio-sur-fibre en réduisant la complexité des stations de base et en

centralisant la synthése et la génération de fréquence au niveau des stations centrales.

1.1.2 Les lasers

Dans les systémes de communication optique, la source optique la plus utilisée est la
diode LASER (Light Amplification by Stimulated Emission of Radiation). Les lasers
actuellement utilisés dans les liaisons optiques sont les lasers a semi-conducteurs issus de

matériaux I1I-V.

On identifie quatre principaux types de lasers & semiconducteurs :
Les lasers "Fabry-Pérot" sont peu performants en bruit mais peu couteux, ces
lasers multimodes peuvent atteindre une longueur d’onde de 1550 nm.
Les lasers "Distributed Feedback" (DFB) sont des lasers monomodes trés perfor-
mants en terme de bruit.
Les lasers "Distributed Bragg reflector" (DBR) ont, a la différence des lasers DFB,
une contre réaction qui se fait via des miroirs a ’extérieur du milieu actif.
Les lasers "Vertical Cavity Surface Emitting Laser" (VCSEL), facilement fabri-
quable en grand nombre, présentent de moins bonnes performances en bruit et

des puissances plus faibles que les lasers DFBs [4].
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Un laser va émettre une puissance optique en sortie qui va dépendre du courant de
polarisation qu’on lui injecte, c’est pourquoi une des premiéres caractéristiques du laser
sera la caractéristiques Py (I) qui représente la puissance optique en fonction du courant
de polarisation. La partie linéaire de la courbe aura pour pente la sensibilité du laser
SLas exprimée en W/A| elle traduit la capacité du laser & convertir un signal électrique

en signal optique.

Popt
= 1.1
1. (1.1)

SLas

A Taide cette courbe, on va aussi pouvoir déterminer la compression du laser c’est-
a-dire pour quel courant de polarisation on peut s’attendre & voir un comportement
non-linéaire. En pratique, on fera fonctionner le laser dans la zone linéaire afin de ne pas

modifier ’enveloppe du signal.

I:>opt (W)

.

Iy (A) |Las (A)

FicURE 1.4: Courbe de la puissance optique en fonction de l'intensité du courant
typique d’une diode laser

Le laser est caractérisé en bruit a travers le bruit d’intensité relative, le RIN ("Relative
Intensity Noise"). Il est défini par les fluctuations de I'amplitude du champ optique sur la
puissance optique moyenne et s’exprime en dB/Hz, dans un hertz de bande généralement
en fonction de la fréquence. Pour illuster cette grandeur, nous présentons les caractéris-
tiques de la diode laser DFB FU68-PDF de Mitsubishi émettant & 1,55 pym (2,5 Gbits/s).
Le RIN du laser va aussi dépendre du courant de polarisation en basses fréquences. La
courbe en figure 1.5 montre I’évolution du RIN en fonction du courant de polarisation.
Plus le courant de polarisation est élevé et plus le RIN basses fréquences est faible. Plus le
courant de polarisation est élevé et plus la puissance optique moyenne devient importante

vis-a-vis des variations, le RIN est donc plus faible. Lorsque le courant de polarisation
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est faible, on se rapproche d’une zone non linéaire dans laquelle ’émission spontanée est
importante. La résonance est alors plus basse en fréquence et le bruit plus important.
Par contre, lorsque ’on fonctionne dans la zone linéaire 1’émission stimulée est favorisée

et, plus elle est importante plus la résonance est élevée.
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F1GURE 1.5: RIN aux hautes fréquences du laser FU-68-PDF en fonction de son courant
de polarisation et de la puissance optique émise [4]

Le laser est aussi caractérisé par sa bande passante a travers sa responsivité en fonction
de la fréquence, ou de son paramétre |S2;| optique-microonde [5], cela permet de définir
la fréquence d’utilisation du dispositif. La figure 1.6 montre deux lasers différents : FU6S-
PDF de mitsubishi déja présenté et FU641-SEA du méme fabricant. Le laser DFB 15
Gbis/s FU641-SEA émettant a 1,55 pm intégre un modulateur & électro-absorption.

=10

;\N\\-\ — FUGE-PDF 2,5 Ghit/s

20 ~ a N

VN I \ — FU641-SEA 10 Gbit/s

/\

-40 : .

Transmission en dB

0 5 10 15

Fréquences en GHz

FIGURE 1.6: Bandes passantes des lasers FU68-PDF et FU641-SEA (|So1| électro-
optiques) [6]



Chapitre 1. Contexte et état de l’art 9

1.1.3 Fibre optique

Dans les systémes de communication optique, le média de transmission utilisé est la fibre
optique. Deux effets affectent la transmission dans la fibre & savoir ’atténuation et la
dispersion chromatique. La figure 1.7 présente "atténuation dans la silice en fonction de
la longueur d’onde. De cette figure, on peut définir trois fenétres optiques dans lesquelles

latténuation du signal sera minimale : 850 nm, 1330 nm et 1550 nm.

100

50 —

20 — Absorption OH-

g 10
£ 5
g
&=
. 2
3
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=
5 o5
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£ 02 Rayleigh
< -
01— Teel
0.8 um 1.3 um 1.68 um -
0.05— AlGafAs InGaAsP -
H#H e » Lasers
| | | l | |
0.6 0.8 1.0 1.2 14 16 1.8 2.0

Longueur d'onde (um)

FIGURE 1.7: Atténuation de la fibre en fonction de la longueur d’onde [5]

La figure 1.8 présente la dispersion dans la fibre en fonction de la longueur d’onde. La
dispersion est minimale & 1330 nm. De plus le média de transport des signaux présente
des milieux de transport de la puissance avec de faibles pertes vis-a-vis des autres médias
comme les cables coaxiaux des systémes de communication. Les fibres commerciales ont
des pertes de transmissions de l'ordre de 0,2 dB/km a 1,55 pym. De plus U'introduction
d’une courte section de fibres dopées Erbium permettent d’amplifier le signal et donc

d’augmenter la distance de transmission.

La figure 1.9 montre une comparaison des systémes de communication en fonction du

débit et de la distance & parcourir avant de régénérer le signal.

La fibre est peu encombrante. Elle a un diamétre de ’ordre de 125 pm avec un faible rayon
de courbure et un faible poids. Ce dernier paramétre et trés important dans les systémes
embarqués, 'utilisation de la fibre optique dans les satellites apparait aussi comme un
enjeu important [2]. En résumé, la fibre optique est un média avec une bande passante

élevée, de faibles pertes de transmission, immunisée au rayonnement électromagnétique,
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FIGURE 1.8: Dispersion en fonction de la longueur d’onde [5]
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FI1GURE 1.9: Distance sans régénération du signal en fonction du débit pour les tech-
nologies radio, filaire et optique [2]

de petite taille et légére. L’utilisation de la fibre optique apparait également comme un
¢lément clé pour la transmission des signaux électriques ou bien microondes par voie
optique. Ce type de communication fait partie du domaine de la photonique microonde

et des liaisons Radio-sur-Fibre (on parlera par la suite de RoF pour Radio-over-Fiber).

1.1.4 Les photodiodes

En dernier lieu dans une liaison opto-électrique, on retrouve le photo-détecteur qui se
place en sortie de la fibre optique et dont le but est de détecter 'information portée par

le signal optique. Les variations de signal optique sont converties en variation de signal
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électrique. Le signal en sortie de la fibre a savoir le signal optique regu par le photo-
détecteur est faible, atténué et dispersé. Ce dernier doit avoir de bonnes performances
en termes de gain, de bruit et de conversion pour la longueur d’onde optique de la fibre
utilisée, le but étant de minimiser les dégradations issues de la photo-détection vis-a-
vis de celles générées dans I’émetteur ainsi que celles dues au passage dans la fibre afin
de retrouver l'information émise en réception. La qualité de la transmission du signal
radio sur la fibre peut étre chiffrée a travers "I’Error Vector Magnitude" (EVM) ou le
"Bit Error Rate" (BER). Les photo-détecteurs rapides sont exclusivement a base de

semi-conducteurs.

Sur le méme principe que le laser, la photodiode est caractérisée en statique par la
mesure du photo-courant en fonction de la puissance optique recue. On identifie aussi
une zone linéaire pour laquelle le coefficient de la pente est une responsivité constante de

la photodiode et une zone non linéaire pour laquelle la responsivité décroit (figure 1.10).

>

Popt (W)

F1GURE 1.10: Caractéristique typique d’une photodiode

Pour caractériser un photorécepteur en bruit, on parle de deux grandeurs principales,
le bruit de grenaille et le bruit thermique. Le premier le bruit de grenaille ou « shot
noise » est causé par le fait que le courant électrique n’est pas continu mais constitué de
porteurs de charges élémentaires. Ensuite, il y a le bruit thermique di & la photodiode et
aux étages électroniques éventuels en sortie de la photodiode. Le courant d’obscurité est
aussi une caractéristique de la photodiode, il s’agit du courant électrique résiduel d’'un

photo-détecteur en ’absence d’éclairement lumineux.

Parmi les photodiodes, on retrouve trois grandes familles de photodiodes : les photodiodes

p-i-n, les photodiodes & avalanche et les photodiodes UTC ("Uni-Travelling Carrier") .

Les photodiodes "PIN", concues en intercalant une région intrinséque I entre les régions
de typp N et P, sont réalisées a partir de différents matériaux en fonction de la longueur
détectée dans les trois fenétres optiques. Les photodiodes & base de silicium ou de GaAs
sont utilisées & 850 nm et celles & base de InGaAs & 1330 nm et 1550 nm. La polarisation

inverse de la photodiode PIN engendre une région neutre totalement désertée par les
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porteurs. Lorsqu’un photon incident posséde une énergie supérieure & la bande interdite,
une paire électron trou est créée a cause de I’ absorption du photon. Des porteurs seront
créés dans la zone déplétée, ceux-ci seront séparés par le champ électrique dans cette
zone et collectés sur les bords de la jonction polarisée en inverse. Ceci donne lieu & un
courant photoélectrique, qui est relié linéairement a la puissance optique incidente. En
augmentant I’épaisseur de la zone déplétée le nombre de photons absorbés augmente, donc
sa sensibilité. Le temps de transit des paires électrons-trous augmente aussi cependant
et cela implique une réduction de la vitesse de réponse et une diminution de sa bande

passante.

Les photodiodes a avalanche dont le but est de générer un tres grand champ électrique
dans la zone intrinséque et amorcer un effet d’avalanche. Elles fonctionnent sous des
tensions de polarisation trés élevées afin de favoriser le phénomeéne de multiplication des

porteurs.

Les photodiodes UTC ont pour but de lutter contre l'effet de charge d’espace qui limite
la vitesse des porteurs a fort courant photogénéré. Il en résulte des photodiodes avec de
forts courants de saturation et des bandes passantes élevées. La figure 1.11 compare les

photodiodes p-i-n et UTC en terme de puissance de sortie.
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F1GURE 1.11: Comparaison des puissances de sortie microondes publiées en fonction
de la fréquence de fonctionnement pour les photodiodes PIN et UTC [7]

La figure 1.12 compare différentes photodiodes (PIN et UTC) en terme de responsivité
vis & vis de la bande passante. Plus la zone de charge active est faible, plus la fréquence

de coupure est élevée, par contre la responsivité est plus faible ([8]-[18]).
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FI1GURE 1.12: Exemples de compromis responsivité/bande présents dans la littérature

1.2 Etat de ’art des amplificateurs a transimpédance pour

des applications de photoréception

Dans cette partie, le but est d’explorer les différentes topologies de transformateur d’im-
pédance issues de la littérature afin de concevoir des amplificateurs transimpédance et
de les comparer en fonction des grandeurs caractéristiques qui seront dans un premier

temps définies. Ensuite les différentes topologies seront présentées et analysées.

1.2.1 Grandeurs caractéristiques

L’amplificateur a transimpédance (TTA) est un circuit qui convertit le courant d’entrée en
une tension de sortie proportionnelle(figure 1.13). Il est également appelé « convertisseur
courant-tension ». L’amplificateur & transimpédance a idéalement une résistance d’entrée

nulle et une résistance de sortie faible et un gain transimpédance constant.

On définit la transimpédance comme étant le rapport entre la tension mesurée en sortie

du quadripdle sur une charge 50 €2 et le courant mesuré en entrée de ce méme quadripdle.
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Pour qualifier un TIA en bruit, nous parlons de densité équivalente de courant de bruit
ramenée en entrée qui représente la source de courant de bruit équivalente en entrée du

quadripdle, elle est exprimée en A/vV H z.
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F1GURE 1.13: Schéma de principe d’un amplificateur & transimpédance

1.2.2 Topologie de TIA

De I’état de I'art, on peut faire ressortir quatre topologies d’amplificateur & transimpé-
dance large bande : la topologie & grille commune ("common-gate") [19], la topologie a
retour résistif ("resistive feedback") [20]-[21], celle & retour capacitif ("capacitive feed-
back") [22] et celle & cascode a grille régulée ("regulated cascode") [22] - [23]. Nous faisons
ressortir aussi des TIAs ultra large bande [24] et bande étroite [25]-[26].

1.2.2.1 "Common Gate TIA"

Une des topologies largement utilisées afin de réaliser des amplificateurs transimpédance
pour photorécepteur est la topologie en grille commune ou "common-gate TIA" ("CG-
TIA"). Cette topologie a ’avantage d’étre large bande, du DC vers une certaine fréquence

de coupure. Elle présente une densité de courant de bruit équivalent ramenée en entrée

de l'ordre de 4,2 pA/v Hz (cf tableau 1.1), d’apres [19].

L’étage en grille commune va agir comme un étage tampon de sorte a éliminer la capacité
paralléle de la photodiode. En terme de circuit équivalent le photorécepteur pourra étre
vu comme deux sources de courant qui débitent dans une résistance élevée (cf figurel.14).
Dans ce type de topologie, on essaiera d’obtenir des valeurs de résistances élevées. Plus

la résistance sera élevée plus la transimpédance sera élevée et plus le bruit sera faible.

1.2.2.2 "Resistive Feedback"

Une autre topologie utilisée est 'amplificateur transimpédance a "feedback résistif" (RF-
TTA pour resistive feedback TTA). Il s’agit de réaliser une contre-réaction résistive entre

la sortie et I’entrée. Cette topologie & 'avantage d’étre faible consommation, mais peut
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lin

FIGURE 1.14: Schéma du "CG-TIA"

TABLEAU 1.1: Caractéristiques de TIA utilisant la topologie "CG-TIA"

Références [19]
Bande passante (BW en 3.5
GHz)

Transimpédance (Zr dBS?) 61
Densité équivalente de cou- 4.2

rant de bruit ramenée en

entrée (ieq pA/VH2)

Matériau Si
Technologie 0,6 pm CMOS
Consommation (mW) 135
Dimension (mmxmm) 0,5x0,17
Année 1998

étre bruyante du fait de la résistance paralléle qui est ramenée en entrée & travers la
contre réaction, avec 20,9 pA/v Hz sur 13,6 GHz pour |20| mais seulement 4,2 pA/vV Hz
sur 1 GHz pour [21].

Dans ce type de circuit (cf figure 1.15), on cherchera & avoir une résistance la plus
élevée possible afin de minimiser le bruit et augmenter la transimpédance en veillant &
conserver la stabilité du circuit. Cette topologie reste tout de méme sensible & la valeur

de la capacité paralléle de la photodiode.

1.2.2.3 '"Feedback capacitif"

Une autre topologie que 1’on peut retrouver est 'amplificateur transimpédance & réseau
capacitif (cf figure 1.16). Dans cette topologie, il s’agit de réaliser un amplificateur de
courant dont le gain dépend du réseau capacitif. De plus ce réseau capacitif ne vient
pas ajouter de sources de bruit en entrée. De la méme facon le courant de bruit ramené

en entrée va dépendre du dimensionnement des deux capacités. De [22], nous avons les
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FIGURE 1.15: TIA a feedback résistif

TABLEAU 1.2: Caractéristiques de TTA utilisant la topologie RF-TTA

Références [20] [21]
Bande passante (BW en 13,6 1
GHz)

Transimpédance (Zp dB2) 83 69,8
Deunsité équivalente de cou- 20,9 42

rant de bruit ramenée en

entrée (icq pA/VHz)

Matériau Si Si
Technologie 0.065 pm CMOS | 0.18 pm CMOS
Consommation (mW) 93 13,2
Dimension (mmxmm) 0,64x0,66 -

Année 2012 2006

expressions de la transimpédance et de la densité équivalente de courant de bruit ramenée
en entrée. On choisit C7 de forte valeur et Cy de faible valeur afin de minimiser le bruit.
Pour maximiser la transimpédance, on fait 'inverse concernant le dimensionnement des
capacités, mais on arrive & augmenter le gain a travers le dimensionnement de la valeur
de Rp. La figure 1.17 décrit les performances atteintes par [22]. Cette architecture est
passe-bande avec dans ce cas une bande de 100 kHz & 1 GHz avec un gain de 80 dBf2 et
un bruit de moins de 2 pA/vHz dans la bande.

1.2.2.4 "Regulated gate cascode"

La topologie cascode régulé ou "Regulated Cascode TIA" ("RGC-TIA"), a pour avantage
de présenter une faible impédance en entrée avec une faible consommation. Le "RGC-

TIA" permet de s’affranchir de la capacité parasite de la photodiode en I’augmentant.
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FI1GURE 1.16: TIA & réseaux capactifs
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FIGURE 1.17: Transimpédance et densité de courant de bruit équivalente ramenée en
entrée pour un TIA A réseaux capacitifs [22]

La conductance g,,;, du transistor 75 a pour but de minimiser le bruit, on cherchera &
obtenir une forte valeur de la méme facon pour les différentes résistances Rg, R et Rp
(cf figure 1.18). L’état de l'art des "RGC-TIA" est présenté dans le tableau 1.3. |27]
démontre le plus bas niveau de bruit sur 2,5 GHz. Sa consommation, avec 7,2 mW, est

la plus faible dans 1’état de D’art, toutes architectures confondues.

1.2.2.5 Topologie Ultra-Large-Bande

Pour réaliser des TIAs ultra-large-bande, [24] une succession de montage en cascade sur
une technologie InGaAs-InP de 1,2 pum. Cette bande passante trés élevée s’obtient au
détriment du bruit avec une densité équivalente de courant de bruit de 35 pA/v Hz.

Les caractéristiques de ce TTA sont reportées au tableau 1.4. La figure 1.19 montre
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FIGURE 1.18: Schéma du "RGC-TIA"

TABLEAU 1.3: Caractéristiques de "RGC-TIA"

Reéférences [22] [27] [28] [29] [23]

Bande passante (BW en || 1,9 2,5 - 3.5 7

GHz)

Transimpédance (Z7 dBS2) || 80 76 78,79 61 55

Deunsité équivalente de cou- || 1,93 2,5 4.5 4.2 17,5

rant de bruit ramenée en

entrée (ie; pA/VHz)

Matériau Si Si Si Si Si

Technologie 0,13 pgm | 0,18 pm | 0,6 pm | 0,6 pm | 0,18 pm
CMOS CMOS CMOS CMOS CMOS

Consommation (mW) 12 7,2 30 135 18,6

Dimension (mmxmm) 0,4 0,33 - 0,5x0,17 | 0,4x0,25

Année 2011 2010 2000 1998 2009

son diagramme en blocs. Il est constitué d’un amplificateur différentiel a transimpédance
(TIA), un étage transadmittance-transimpédance (TAS-TIS), de deux émetteurs suiveurs

et d'un étage tampon en sortie (OB).

1;12 TIA> |2EE> |TAS> [TIS> [2EF> |OB ggq
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FIGURE 1.19: Diagramme en blocs du TIA ultra large bande issu de [24]
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TABLEAU 1.4: Caractéristiques de TIA Ultra Large Bande

Références [24]
Bande passante (BW en 47
GHz)

Transimpédance (Z7 dB) 56
Densité équivalente de cou- 35

rant de bruit ramenée en

entrée (ieq pA/VH2)

Matériau InGaAs - InP
Technologie 1,2 pm HBT
Consommation (mW) 457,6
Dimension (mmxmm) 0,675x0,975
Année 2004

1.2.2.6 Topologie bande étroite

La méthode utilisée pour la conception de TIA en bande étroite sera analysée en détails
dans le chapitre suivant. Elle utilise des réseaux réactifs afin de réaliser ’adaptation
d’impédance entre la photodiode et un amplificateur. [25] et [26], respectivement sur une
technologie 150 nm pHEMT GaAs et 0,18 ym CMOS, utilisent cette démarche avec un
montage cascode. [25] obtient un i., de 5,7 pA/vHz a 10 GHz et [26] obtient un ie,
de 6,875 pA/vHz a 5,2 GHz. Les caractéristiques de ces deux TIAs sont reportées au
tableau 1.5.
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TABLEAU 1.5: Caractéristiques des TTAs & bande étroite

Références [25] [26]
Bande passante (BW en fe=10 GHz fe=5,2 GHz
GHz)

Transimpédance (Z7 dB) 64,1 56,6
Densité équivalente de cou- 5,7 6,875

rant de bruit ramenée en

entrée (ieq pA/VH2)

Matériau GaAs Si
Technologie 150 nm PHEMT | 0,18 ym CMOS
Consommation (mW) - -
Dimension (mmxmm) 1,2x2 -

Année 2001 2006

1.2.3 Analyse comparative des performances

Les figures 1.20 et 1.21 font 1’état des performances des différentes topologies en termes
de gain & travers la transimpédance et de bruit & travers la densité de courant de bruit
équivalente ramenée en entrée en fonction de la bande passante. Les références [29] et [24]
atteignent les fréquences les plus élevées avec un gain transimpédance de prés de 50 dBQ2
a respectivement 30 GHz et 47 GHz de bande passante, mais avec des niveaux de bruit
évidemment trés importants, jusqu’a 35 pA/v/Hz. [29] utilise la topologie "RGC-TTA"
et |24] utilise un amplificateur différentiel avec une technologie HBT InGaAs-InP.

En terme de bruit les densités équivalentes de courant de bruit varient entre 2 pAvHz
et 35 pAvV/Hz. En termes de bruit et de transimpédance, les figures 1.20 et 1.21 montrent
que la topologie active large bande qui permet d’avoir les meilleures performances est
la topologie "RGC-TIA". La plupart de ces circuits sont réalisés sur des technologies
CMOS ([22]-]35]).
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FIGURE 1.21: Densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée ( pAv Hz) en
fonction de la fréquence de coupure & 3 dB en GHz pour les topologies large bande et
en fonction de la fréquence centrale pour les toplogies & bande étroite

1.2.4 Synthése et choix de la topologie pour la suite

Deux grandeurs principales sont utilisées pour caractériser un TIA| il s’agit de la tran-
simpédance qui traduit la conversion du photocourant en tension sur 50 2 ainsi que la
densité de courant équivalente de bruit ramenée en entrée. A 'aide de ces grandeurs nous
avons comparé différentes topologies de TIA : "CG-TIA", "RF - TTIA", "Feedback capa-
citif TIA" et "RGC-TIA". La topologie la plus fréquente dans la littérature ces derniéres
années est la topologie "RGC-TIA" principalement réalisée sur des technologies CMOS.
Avec cette topologie il est possible d’atteindre des transimpédances de 1'ordre de 80 dB2
et une densité de courant équivalent de bruit ramenée en entrée allant de 2 pA/ VHz a
10 pA/ V' Hz avec une fréquence de coupure pouvant aller jusqu’a 30 GHz. Il existe aussi
des TTAs ultra large bande allant jusqu’a 47 GHz mais trés bruyante avec 35 pA/vHz.
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Dans le cadre de ce travail, nous souhaitons réaliser un photorécepteur avec une bande
relative d’environ 15% donc entre la bande étroite et la large bande. On choisit de tra-
vailler & partir d’'un TTA bande étroite dont on élargie la bande. Cette technique sera

alors analyser dans le chapitre 2.

Aprés avoir fait ’état des différentes techniques utilisées pour concevoir un amplifica-
teur transimpédance en large bande, nous faisons dans la section suivante ’état des
différentes technologies semiconducteurs afin de sélectionner celle pour la conception du

photorécepteur.

1.3 Etat de ’art des technologies semi-conducteurs

Dans ce paragraphe, nous analysons les différents composants actifs disponibles afin de
concevoir un circuit d’amplification faible bruit linéaire pour photorécepteur. Cette ana-
lyse se décline en deux axes, le premier concerne les composants actifs et leurs grandeurs

caractéristiques, le second traite de ’analyse des composants passifs.

1.3.1 Analyse des composants actifs

L’analyse des composants actifs est découpée en plusieurs parties. Dans un premier temps
nous définissons les principales grandeurs caractéristiques nécessaires a la comparaison
de ces composants. Dans un second temps, nous identifions les principaux types de com-
posants actifs. Cela permet de mettre en évidence les différents composants existant en
fonction du substrat. On identifie principalement les composants sur silicium et les com-
posants ITI-V. Ce bilan ainsi réalisé, nous analysons ensuite les différents composants en

fonction des grandeurs caractéristiques préalablement définies.

1.3.1.1 Grandeurs caractéristiques essentielles

Avant toutes choses, une technologie a besoin d’un facteur de mérite afin d’étre caracté-
risée et comparée aux différentes technologies. Une technologie est caractérisée en terme
de fréquence d’utilisation, en terme de bruit et en terme de puissance pour estimer la
puissance de sortie. Ces quatre estimations se font & travers les grandeurs caractéristiques
suivantes : la fréquence maximale d’oscillation, la fréquence de transition, le facteur mi-
nimum de bruit et la densité de puissance en sortie. La fréquence maximale d’oscillation
(fmaz) est définie lorsque le gain transducique est a égal & 1 (Grymaz = 1 en linéaire ou

GTUmaz,s = 0), avec le gain transducique définis de la facon suivante :
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La fréquence de transition (f;) est définie lorsque le gain en courant, sortie en court
circuit, est égal & 1 (Ho; = 1). Le gain en courant s’exprime en fonction des paramétres

"S" de la fagon suivante :

(1 = S11)(1 — Sa2) + S12521

Hy = (1.3)
Ces deux parameétres donnent des informations sur les fréquences de travail de ces tech-
nologies. Ils nous permettent de savoir jusqu’a quelle fréquence il serait possible d’avoir
du gain en puissance et en courant. Typiquement, % est pris comme fréquence maximum
de travail de fagon a garantir une réserve de gain. Le facteur de bruit minimum four-
nit des informations sur le bruit de la technologie (en dB), pour cela on définit quatre
paramétres de bruit :

R, : Résistance équivalente de bruit (intrinséque a la technologie)

Zopt = Ropt + jXopt - Impédance optimale en bruit

Fonin : Facteur de bruit minimum
Pour finir, la densité de puissance en sortie permet d’avoir des informations sur la capacité
de la technologie & fournir de puissance. Généralement définie & la compression, la densité
de puissance en sortie est exprimée en W/mm de grille pour un FET ou W /surface

d’émetteur pour un bipolaire.

1.3.1.2 Types de transistors

Les grandeurs étant définies, dans ce paragraphe nous présentons les différents types
de transistors et les différents matériaux afin de faire 1’état des différentes technologies

disponibles.

En électronique radiofréquence, il existe principalement deux types de composants actifs,
les transistors bipolaires et les transistors a effet de champ (FET), réalisés tous deux dans
les différents matériaux. Les deux principaux types de transistors sont décrits par la
suite en termes de fonctionnement physique et de modéle électrique. Dans la figure 1.22,
la structure physique d’un transistor bipolaire. Le transistor bipolaire & homojonction
(BJT) est composé de deux jonctions PN, qui se répartissent entre ses 3 accés qui sont la
base, I’émetteur et le collecteur. La premiére jonction se fait entre la base et I’émetteur
et la seconde entre I’émetteur et le collecteur. Il existe alors deux types de BJT : NPN et

PNP. La figure 1.22 montre un BJT de type NPN. Dans ce cas, I’émetteur fortement dopé
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N est un réservoir d’électrons, lorsque la jonction B-E est polarisé en direct, les bandes
de conduction de I’émetteur et de la base se rapprochent, ce qui entraine le passage de
électrons de I’émetteur vers la base. La base étant dopé P, les électrons la traversent
rapidement pour se retrouver & U'interface B-C. La jonction B-C est polarisée en inverse
alors les électrons tombent dans le collecteur. Ce fonctionnement physique est modélisé

électriquement par la figure 1.23.

Contacts d'aluminium

Base Emetteur

\

Dioxyde de silicium

FIGURE 1.22: Transistor bipolaire & homo-jonction
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FIGURE 1.23: Modéle équivalent électrique petit signal du transistor BJT

Les paramétres issus du modéle électrique refletent les propriétés physiques du transistor.
Ry : résistance dynamique de la jonction Base-Emetteur polarisée en direct
Cpg : capacité de diffusion de la jonction Base-Emetteur polarisée en direct
CjE : capacité de transition des jonctions Base-Emetteur
Cjco : capacité de transition des jonctions Base-Collecteur
Ry, : résistance dans SC situé entre contact de base et jonction BE + résistance

du contact de base

La figure 1.24, montre la structure physique d’un transistor FET, plus particuliérement
d’un transistor de type MEtal-Semiconductor Field Effect Transistor (MESFET) qui
utilise un contact métal/semi-conducteur a 1 aide d’un contact Schottky au niveau de
la grille. La tension appliquée & la grille module ’épaisseur du canal dans la couche
active et donc le passage des porteurs dans le transistor allant de la source vers le drain.

Il existe deux types de transistors FET, les transistors FET a enrichissement et les
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transistors & déplétion. Le transistors FET a enrichissement est caractérisé par un canal
non conducteur en I’absence de polarisation. Tandis que le FET & déplétion est caractérisé

par un canal conducteur en I’absence de polarisation.

Longueur de grille
(Lg)
E e

Couche active

Substrat semi-isolant

FIGURE 1.24: Structure physique du MESFET
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F1cURE 1.25: Modéle équivalent électrique petit signal du transistor MESFET  Pa-
rameétres intrinséques

Ce fonctionnement physique est modélisé électriquement sur la figure 1.25. Dans ce mo-
déle électrique, une distinction est faite entre les paramétres intrinséques, qui modélisent
la couche active et le substrat, mais il existe aussi les paramétres extrinséques, lesquels
traduisent ’acceés aux contacts métalliques. Ces parameétres intrinséques sont définis ci-

dessous.
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gm : la transconductance gm est l'expression du mécanisme de commande d’un

transistor a effet de champ.

Cys : la capacité grille-source Cgs décrit I'interaction capacitive dans une partie

de la zone dépeuplée sous la grille.

Cyaq - la capacité grille-drain représente les effets réactifs entre les deux électrodes.

Cys : la capacité drain source décrit 'interaction capacitive entre les deux régions

du canal sous les contacts ohmiques de drain et de source.

Rys : la résistance du canal.
R4, : la résistance de sortie.

R : la résistance de grille.

Il existe différents types de substrats et matériaux :

les matériaux de type IV comme

le Silicium (Si) mais aussi les composés de type IV-IV comme le Silicium Germanium

(SiGe) ainsi que ceux de type III-V comme I’Arséniure de Gallium (GaAs) ou encore le

Phosphure d’Indium (InP). On peut les différencier dans un premier temps en fonction

de la mobilité des porteurs ainsi qu’en fonction de leur conductivité thermique comme

le montre le tableau 1.6.

TABLEAU 1.6: Caractéristiques des différents matériaux [36]

Si | GaAs | InP

Mobilité des électrons (cm?/V.s) 1500 | 8500 | 5100

Mobilité des trous (em?/V.s) 450 | 400 | 150
Conductivité thermique (W/em/K) | 1,5 | 0,45 1

Le tableau 1.7 présente les différentes technologies actives utilisant les différents substrats.

TABLEAU 1.7: Résumé des matériaux et types de transistors

Substrats | Couche active/mince | Bipolaire FET
BJT MOSFET
Si Bulk BiCMOS
SOI - CMOS
) BiCMOS
SiGe BT -
GaAs BJT MESFET
GaAs AlGaAs HBT HEMT
InGaAs - pHEMT
AllnAs/GalnAs - MHEMT
GaAs BJT MESFET
P AlGaAs HBT HEMT
InGaAs - pHEMT
AllnAs/GalnAs - MHEMT
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La technologie GaN est encore en phase de maturation, la technologie SiC par son cott
est réservée aux applications de trés fortes puissances. Ces deux technologies ne sont pas

considérée dans le tableau (1.7).

1.3.1.3 Composants sur Silicium

Sur Silicium, en électronique classique, deux types de composants sont utilisés et ils re-
prennent les deux différents types de transistors décrits plus haut, il s’agit du transistor
bipolaire et du transistor MOSFET (Melal-Oxyde-Semiconductor-Fiel-Effect-Transistor).
Les composants sur Silicium ont fortement été développés a partir des années 1970. Au-
jourd’hui la mise en oeuvre de composants rapide est possible en réduisant le temps
de transit. Une évolution des technologies sur Silicium est la technologie BiCMOS. 11
s’agit de mettre sur la puce des transistors MOS de type P ou N et des transistors bipo-
laires conjointement. Par la suite, une évolution importante de la technologie BICMOS
est la technologie BICMOS SiGe, dans laquelle on réalise un transistor bipolaire & hé-
térojonction SiGe. L’hétérostructure a pour but de favoriser 'injection des électrons de
I’émetteur vers la base. Deux solutions sont possibles, utiliser un matériau a grand gap
dans I'émetteur ou utiliser un matériau & petit gap dans la base. La premiére solution
donne naissance au SiC et la seconde au SiGe. L’intérét du SiGe est de posséder une
largeur de bande interdite plus faible que celle du silicium. L’utilisation de ’hétérojonc-
tion permet de lever des compromis sur les dopages et épaisseurs de couches, et permet
d’atteindre des fréquences tres élevées. Sur la figure 1.26, on peut voir un exemple de
transistor SiGe BiCMOS proposé par ST-Microelectronics avec un fp et un fyq. de 230
GHz et 290 GHz respectivement. Un inconvénient majeur des technologies silicium est le
substrat dopé utilisé, de faible résistivité, qui entraine des pertes élevées pour les com-
posants passifs qui résonnent & des fréquences faibles. Aussi les composants étant sur le
méme plan, des parasites peuvent apparaitre. Pour palier a ceci, des technologies SOI (cf
figure 1.27) ont été développées (Substrate On Insulator), dans lesquelles le transistor
MOS est fabriqué sur un substrat semi-isolant de Si (figure 1.26). Les éléments passifs
sont alors de meilleure qualité. La structure interne des MOSFET en technologie SOI se
distingue des technologies MOSFET sur substrat massif par ’ajout d’une couche d’oxyde
dans le substrat. La couche d’oxyde permet une bonne isolation des différentes couches
du transistor. Il y a alors une diminution des capacités parasites de fagon significative,
de plus cette technologie a une meilleure intégration vis-a-vis du CMOS-Si bulk. Il n’y
a pas encore de technologie BICMOS SiGe SOI bien que des développements aient été

entamés.

Avec le transistor 1.28, on peut atteindre des performances en fréquence telles que f; =
220 GHz et fpa: = 240 GHz [38].
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FIGURE 1.26: SEM SiGe BiCMOS9IMW / Performances [37, 38]

Oxvde

> 1kOhm-cm Si

65nm LP SOI technology
STMicroelectronics

FIGURE 1.28: SEM 65 nm SOI CMOS de ST Microelectronics [38]

1.3.1.4 Composants sur III-V

A partir de ces matériaux, on peut obtenir des composés binaires comme I’ Arséniure de
Gallium (GaAs), le Phosphure d’Indium (InP), I’Arséniure d’Indium (InAs), I’Arséniure
d’Aluminium (AlAs) mais aussi des alliages ternaires et quaternaires tels que GaAlAs

ou GalnAs. Sur III-V, on trouve également des transistors de type bipolaire mais aussi
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de type FET. Le transistor présenté plus haut, le MESFET, a été fortement développé

sur Arséniure de Gallium mais ces transistors restent limités en terme de fr.

Les transistors de type HEMT (High Electron Mobility Transistor) sont des transistors
dont le fonctionnement repose sur ’existence d’une hétérojonction semi-conducteur avec
un matériau petit gap et un matériau a grand gap. Sa Structure est décrite en figure
1.29. L’hétérojonction permet un meilleur confinement des électrons dans un gaz bidi-
mentionnel et peuvent atteindre une mobilité importante. Par contre, en terme de schéma
¢lectrique équivalent intrinséque petit signal, on retrouve la méme modélisation que celle
utilisée pour le MESFET (cf figure 1.25). Intrinséquement ces deux transistors ont le

méme fonctionnement.

Couche superficielle

‘Source” /

Couche superﬂcle[fq_f

Vi) B —

e« Recess » de grille
Barriére
Couche donneuse

Espaceur

Gaz d'électrons bidimensionnel

Canal

Couche tampon

FIGURE 1.29: Structure physique du transistor HEMT [39]

Les différentes filieres de composants se différencient par les couples de matériaux utili-
sés. Dans le HEMT, I’hétérostructure est réalisées par croissance de matériaux les uns
sur les autres. Le pseudomorphique HEMT (PHEMT) est caractérisé par des maté-
riaux épitaxiés dont les paramétres cristalling sont voisins. Le métamorphique HEMT
(MHEMT) est caractérisé par des matériaux épitaxiés dont les parameétres cristallins

sont différents les uns des autres.

Préalablement, nous avons défini quatre grandeurs caractéristiques. Les différentes tech-

nologies sont comparées selon ces quatre critéres dans la suite de cet paragraphe.

1.3.1.5 Analyse en performances des différentes technologies en terme de

fréquence d’utilisation

Dans un premier temps, regardons 1’évolution des performances en fréquence des diffé-

rentes technologies ces derniéres années présentée en figure 1.30.
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FI1GURE 1.30: Fréquence de transition des différentes technologies entre 2004 et 2013

2]

Il y a eu un fort engouement pour les technologies sur substrat Silicium, aussi bien
concernant les transistors de type FET, avec le développement des technologies CMOS
bulk et SOI, que les transistors de type bipolaire, avec notamment les technologies SiGe
HBT ou SiGe BiCMOS. Tandis que les technologies GaAs ont relativement peu évoluées
ces derniéres années, mais cela suppose tout de méme une technologie maitrisée. Pour
pouvoir comparer les transistors en termes de fréquences d’utilisation, f.: et f:, on
regarde fiqe = f(ft) donnée en figure 1.31 pour les différents transistors trouvés toutes
technologies confondues. On peut voir sur la figure 1.31, qu’ en dessous de 200 GHz, on a
de nombreux candidat et notamment les technologies RF CMOS (ou CMOS bulk). Dans
cette bande, les transistors qui montent le plus haut en fréquence sont les pHEMT sur
GaAs et le SiGe HBT. Par contre dans la bande [200 GHz 700 GHz|, on voit que les
technologies qui montent le plus haut en fréquences sont les transistors sur InP de type
FET a savoir les HEMT et les mHEMT, ainsi que quelques technologies sur Silicium et
notamment les technologies SOI CMOS et SiGe HBT. Notons tout de méme que pour
la majorité des technologies proposées ici, on a fr < fmaz, ce qui veut dire que pour
la plupart des technologies, on aura encore du gain en puissance en 1’absence de gain
en courant, mais plus on se rapprochera du fr, moins le transistor sera unilatéral. Les
points ayant fp.: = 0 correspondent aux points pour lesquels cette information n’est
pas fournie (|40]-[52]).
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Concernant les technologies de type FET, regardons I’évolution de fr en fonction de
la longueur de grille en figure 1.32. Pour les transistors de type FET, la fréquence de
transition est inversement proportionnelle & la longueur de grille, donc plus la longueur

de grille est faible, plus la fréquence de transition est élevée.
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FIGURE 1.32: fr = f(L,) ft=f(Lg) pour les transistors de types FET

Pour mieux observer les transistors les plus propices a étre utilisés pour les bandes de

fréquences définies dans le cahier des charges, on se fixe comme critére de fréquence

d’utilisation %
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La figure 1.33 nous permet de faire un choix de technologie en fonction des bandes de
fréquences dans lesquelles nous souhaitons travailler, représentées par les bandes hori-
zontales en pointillées. Par exemple, si I’on veut travailler & 30GHz, on constate qu’un
nombre limité de technologies peut convenir. On voit que plusieurs technologies peuvent
étre utilisées dans les différentes bandes d’intérét et d’autres ne les couvrent pas. On re-
trouve les technologies candidates sur les différents types de substrat, a savoir Silicium,
GaAs et InP. Pour les bandes qui nous intéressent, on distingue certaines technologies
SiGe HBT, et notamment la technologie SiGe BiCMOS 130 nm de ST Microelectro-
nics, les technologies CMOS SOI 65 nm, les mHEMT sur GaAs, et notamment celle de
OMMIC en 130 nm et les technologies HEMT et mHEMT sur InP.

On a plusieurs technologies candidates pour les bandes d’intéréts, cette grandeur caracté-
ristique n’est pas suffisante afin d’effectuer un choix. Analysons maintenant les différentes

technologies, en terme de bruit.

1.3.1.6 Analyse en performances des différentes technologies en terme de
bruit

Dans cette partie, une comparaison des technologies est réalisée en terme de facteur de
bruit minimum que 'on peut atteindre pour différents points de fréquences. Dans le
cadre de 'analyse, on limite la plage de fréquences a 'intervalle [0 GHz 100 GHz| afin

d’avoir une vision plus nette des différences.
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FI1GURE 1.34: Facteur de bruit minimum en dB pour différentes technologies dans la
bande [0 100 GHz]
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Sur la figure 1.34, on peut voir que la technologie 350 nm BiCMOS semble beaucoup
moins favorable. En effet, pour cette technologie, le facteur de bruit reste relativement

plus élevé que les autres.

1.3.1.7 Analyse en performances des différentes technologies en terme de

densité de puissance en sortie

Dans cette partie, les différentes technologies sont comparées en fonction de leur densité
de puissance en sortie. Pour ce faire, nous regardons cette grandeur en fonction de fr
en figure 1.35. On voit que les technologies qui fournissent le plus de puissance sont les
technologies HBT GaAs de fagon générale, mais ce sont aussi celles qui montent le moins

haut en fréquences par rapport aux technologies HEMT.
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F1cUrE 1.35: Comparaison des densités de puissance en sortie pour différentes tech-
nologies

Dans les différentes parties développées plus haut, on voit qu’a partir des grandeurs
caractéristiques des composants actifs, aucune technologie ne se démarque réellement
par rapport aux autres. On retrouve parmi les candidats des représentants sur tout type
de matériau et aussi de tous types de transistors. En terme de composants actifs, on ne
peut réellement faire un choix quant & la technologie & choisir afin d’étre le plus efficace
possible pour 'application visée. Nous écartons cependant les technologies InP trés peu
accessibles, pour focaliser notre étude sur les technologies GaAs, CMOS et BiCMOS
SiGe disponibles. Plus précisément les technologies 65 nm CMOS, les technologies 180
nm SiGe BiCMOS et 150 nm pHEMT GaAs.

Dans la partie qui va suivre, nous allons analyser cette fois-ci les composants passifs.
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1.3.2 Analyse en performances des composants passifs

En terme de composants passifs, on retrouve trois composants élémentaires, les induc-
tances, les capacités et les résistances. Aux fréquences microondes, 'influence des compo-
sants parasites devient non négligeable, une inductance peut devenir capacitive de méme
qu’une capacité peut devenir inductive en fonction de la fréquence a laquelle elle sera
utilisée. Ces composants peuvent alors étre associés a des réseaux RLC. De ces réseaux
on peut alors définir les fréquences de résonances. Les modéles de ce composants doivent

intégrer tous les composants parasites.

1.3.2.1 Inductances

11 existe différents types d’inductance : les inductances par trongon de ligne et les induc-

tances spirales (figure 1.36). Nous analysons ici ces derniéres.

b%mf/@j
R - -
o 1L I¢ ey o

FIGURE 1.37: schéma équivalent localisé d’une inductance spirale

Comparons maintenant les différentes technologies entres elles en fonction des induc-
tances. Les inductances sur GaAs ont un meilleur facteur de qualité que celles réalisées
sur Silicium. Cette différence est due aux résistances de substrat plus élevées sur GaAs,
ce qui entraine moins de pertes et donc un facteur de qualité plus fort. La technologie
150 nm GaAs pHEMT de Triquint présente un facteur de qualité maximum @ = 75 pour

ses inductances comme montré en figure 1.38.
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FIGURE 1.38: facteur de qualité min/max d’inductances pour différentes technologies

1.3.2.2 Condensateurs

Il existe plusieurs possibilités pour réaliser des condensateurs. Les condensateurs inter-

digités,

les condensateurs de type diodes réalisés & partir de la capacité d’une jonction,

ils permettent notamment de réaliser des condensateurs variables (diode varactor), et les

condensateurs verticaux du type métal-isolant-métal (MIM).

-_—

FIGURE 1.39: Schéma d’une capacité MIM

Il existe différents types de diélectriques, notamment le SiO2 et le SizN4. La relation

donnant la valeur d’'une capacité MIM est donnée ci-dessous :

o €geS

- (1.4)
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FIGURE 1.40: schéma équivalent localisé d’une capacité MIM

ol ¢y est la permittivité du vide, € la permittivité relative, S la surface et e ’épaisseur

du diélectrique. Comparons maintenant les différentes technologies entres elles en figure
1.41.
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FIGURE 1.41: Capacité/mm? de capacités MIM pour différentes technologies

N

De cette comparaison de technologies, & surface équivalente les technologies GaAs pré-

sentent de densités de capacité plus élevées.

1.3.2.3 Résistances

Il existe principalement deux types de résistances, les résistances implantées et celles
réalisées par dépots résistifs ou "Thin Film Resistor" ("TFR"), voir figure 1.42. Les
résistances implantées consistent & utiliser un troncon semiconducteur dopé. Le contact
avec la couche active doit étre établi par un contact ohmique, les connexions avec d’autres
composants sont ensuite assurées par un métal épais. L’autre solution, les résistances en
couches minces, consiste a réaliser un dépot résistif spécifique. Les matériaux possibles
sont notamment le NiCr et le TaN. De fagon générale, cette couche est déposée sur une
couche isolante, ce qui permet de l'utiliser méme avec un substrat non parfaitement
isolant. Les résistances en couches minces se définissent par leur résistance par carré

qui est la résistance entre les cotés opposés d’un carré de surface quelconque constitué
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de ce dépot résistif. Cette définition est aussi valable pour une résistance implantée, la

résistance dépend du profil de dopage.

Contacts ohmiques

e |

Couche dopée N

a GaAs semi-isolant

Métal épais

g ey

/‘ Couche résistive /NiCr ou TaN
b Isolant ; Si3Ns

GaAs semi-isolant

FIGURE 1.42: a) Résistance implanté b) résistance en couche mince
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F1GURE 1.43: Résistivité par unité de surface de résistances pour différentes technolo-
gies

La résistivité par unité de surface de différentes technologies est comparée en figure 1.43.
A surface équivalente, il apparait qu’ on peut réaliser des résistances plus élevées dans

les technologies Silicium actuelles que sur GaAs.

1.3.3 Synthése et choix de la technologie pour la suite

Pour analyser les technologies semi-conducteurs, il faut s’intéresser a la fois aux compo-

sants actifs qu’aux composants passifs.

Pour I'étude des composants actifs, nous nous sommes intéressés aux valeurs de fr et
fmaz, au facteur de bruit minimum et a la densité de puissance disponible en sortie.

Lorsque I’on analyse les différents types de transistors issus de I’état de ’art en fonction
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des grandeurs caractéristiques, on se rend compte que différentes technologies présentent
des performances concurrentes 4 la fois sur Silicium et sur III-V a savoir les technologies
SOI CMOS, SiGe BiCMOS mais aussi pHEMT et mHEMT sur GaAs et InP. On peut
retenir notamment les technologies BiICMOS SiGe inférieure a 0,35 pm pour rester a bruit
comparable aux technologies I11-V, les technologies HEMT GaAs pour leur maturité et
les technologies SOI CMOS. On peut rejeter les technologies InP pour leur manque de
disponibilité.

Lorsque I'on analyse les composants passifs, il faut identifier les différents éléments qui
nous intéressent a savoir les inductances, les condensateurs et les résistances. Les induc-
tances sont caractérisés par leur facteur de qualité, celles réalisées sur GaAs présentent
un meilleur facteur de qualité que celle sur Silicium mais les technologies SOI CMOS
permettent de réduire les pertes des inductances et ainsi augmenter le facteur de qualité.
A valeur égale un condensateur réalisé sur GaAs sera moins encombrant que celui sur

Silicium mais 1’observation est inversée pour la réalisation des résistances "TFR".

La technologie PL15LN de WIN Semiconductors présente de bonnes performances en
termes de fréquence d’utilisation, en termes de bruit et de densité de puissance pour
I’application visée. De plus cette technologie est mature et est connu de VectraWave c’est
pourquoi nous nous tournons vers cette technologie pour la conception et la réalisation

du TTA du photorécepteur.

Conpte-tenu de ’expérience de Vectrawave avec WIN Semiconductors et de ces rapports
privilégiés, la technologie PL15X est choisie. Cette technologie présente aussi de bonnes
performances en termes de fréquence d’utilisation, de bruit et de densité de puissance

pour 'application visée.

1.4 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre nous avons mis en évidence les enjeux de la radio-sur-fibre et ainsi la
caractérisation des composants nécessaires a la liaison optique-microonde afin de réaliser
un état de ’art de ces composants. Cela est fait dans le but de mettre en avant le contexte

dans lequel s’inscrit le travail de cette thése, faire ressortir la position du photorécepteur.

Ensuite nous réalisons un état de I’art des TIAs en les comparant en transimpédance et en
densité équivalente de courant de bruit, afin de se positionner en terme de performances
et ainsi valider celles & atteindre. Dans le cadre de ce travail, la conception du circuit ne
va pas s’appuyer sur une topologie large bande mais plutdt s’orienter vers une topologie
bande étroite du fait de la bande passante considérée. Pour finir, nous faisons une étude

comparative des technologies disponibles dans la littérature afin de sélectionner celles qui
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permettent la réalisation du TIA. Différentes technologies sont candidates telles que la
technologie 65 nm SOI CMOS, la technologie 130 nm SiGe BiCMOS, la technologie 150
nm pHEMT sur GaAs ou les technologies mHEMT sur InP. On choisit une technologie
pHEMT sur GaAs en WIN Semiconductor, il s’agit de la technologie PL15X. Cette
technologie correspond en termes de fréquence d’utilisation, de bruit et de densité de
puissance en sortie. Aussi pour réaliser une adaptation d’impédance les inductances et les
condensateurs sont plus performantes sur GaAs. De plus cette technologie est maitrisée

au sein de I’équipe.

Nous concevons un amplificateur & transimpédance bande étroite entre 2,9 GHz et 3,4
GHz, avec pour but de réaliser le meilleur compromis gain/bruit. Les objectifs du pro-
jet ROHYLARB consistent en une densité équivalente de courant de bruit inférieur & 5
pA/ VHz et une transimpédance de 300 Q. Le photorécepteur doit étre linéaire en consi-
dérant une puissance optique en entrée comprise entre -4 et 2 dBm, pour un taux de

modulation m = 1.

Dans la suite de ce manuscrit, nous analysons le photorécepteur afin de mettre en place
les outils nécessaires & la conception de photorécepteur bande étroite. Le but étant de

définir une méthode de conception et de I'appliquer en utilisant la technologie choisie.
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Méthode de conception de TTA

Pour I’étude et la conception de photorécepteurs deux domaines différents se rencontrent,
le domaine optique et le domaine microondes et chacun exploite des grandeurs différentes

qu’il faut unifier.

Le photorécepteur est constitué d’un photodétecteur qui va convertir le signal optique en
signal électrique, ce dernier est suivi d’un amplificateur qui aura une fonction d’ adapta-
tion d’impédance (active ou passive) entre le photo-détecteur et une charge microonde

classique 5012.

Les outils classiques de conception de LNA ("Low Noise Amplifier" pour amplificateur
faible bruit) ne prennent pas en compte les contraintes liées et introduites par le pho-
todétecteur. C’est pourquoi, nous mettons & jour les outils déja a disposition, afin de
proposer une méthode de conception de photorécepteur par le "design" de LNA en pre-

nant en compte I’ environnement optoélectronique dans lequel ce dernier sera positionné.

L’objectif premier est de lier la densité de courant de bruit ramenée en entrée au facteur
de bruit de I’élément actif. Aprés avoir montré comment & partir du modéle du photore-
cepteur on peut estimer les performances en gain et en bruit, nous regardons comment
la photodiode et surtout les éléments du modéle de celle-ci peuvent influencer les perfor-
mances du photorécepteur. A partir des deux premiéres analyses on présente alors une
méthodologie de conception d’amplificateur & transimpédance en utilisant des outils tels
que des cercles & gain constant et a bruit constant afin de permettre la conception du
réseau d’adaptation en entrée pour optimiser a la fois le bruit et le gain. Nous présentons
ensuite comment il est possible d’estimer les performances et aussi comment concevoir
un transformateur d’impédance réactif ou semi-réactif pour optimiser celles-ci. Pour finir

nous regardons comment ces outils s’exploitent avec les grandeurs optique-microondes.

42
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2.1 Modéle équivalent du photorécepteur

Dans ce paragraphe, nous analysons le modele théorique du photorécepteur. Le but
est d’estimer les grandeurs caractéristiques principales & savoir le bruit, a travers ieq,
la densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée du photorécepteur, et la
transimpédance Zp a partir du modéle. Concernant le bruit, nous prenons en compte
uniquement le bruit thermique. Le photorécepteur est décomposé dans notre analyse en
trois blocs : la source idéale de photocourant de la photodiode, le quadripole (1 composé
des éléments électriques de la photodiode (Qpp) et de son réseau d’adaptation (@), le
quadripdle Q2 composé de 'amplificateur et de son réseau de sortie comme schématisé
figure 2.1. I'm représente le coefficient de réflexion présenté en entrée du quadripole Qo.
Nous étudions dans une premier temps le bruit du quadripdle @)1, puis I'association en

cascade des quadripdles Q1 et Qo.

Q

T@ F % % f| o

F1GURE 2.1: Synoptique du photorécepteur

i+

2.1.1 Etude d’un quadripdle simple

Dans le chapitre précédent, il a été rappelé qu’en microonde pour décrire un quadripole
en bruit, il existe 4 parameétres & savoir le facteur de bruit minimum F,;,, la résistance
interne de bruit et I'impédance optimale de bruit avec sa partie réelle et imaginaire. Un
quadripéle bruyant peut étre modélisé par un quadripéle non bruyant auquel ’on rameéne
ses sources de bruit en entrée. Dans cette section, on utilise la représentation chaine du
quadripdle en bruit, on considére alors en entrée deux sources de bruit : une source
de tension et une source de courant de bruit, respectivement v, et i,. Ces sources de
bruit peuvent étre décrites par une résistance équivalente de bruit R,, et une conductance
équivalente de bruit G,,, de sorte que les sources de tension et de courant de bruit peuvent

s’exprimer telles que :

lin|? = 4kTodf Gy et |vn|* = 4kTodf Ry (2.1)
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On appelle 'admittance de corrélation entre ces deux sources de bruit Y., (|56]), elle

est exprimée en fonction des parameétres précédemment définis selon :

}/cor = Gcor + chor (22)
avec
Beor = _Bopt (23)
Foin — 1
Gcor — % - Gopt (24)
—F . 12
Gn = % — (Fin — 1)Gopt (2.5)

Yopt = Gopt + jBopt I'admittance optimale en bruit du quadripodle qui permet d’obtenir
le facteur de bruit minimum Fj,;,. Si ’on considére le quadripéle chargé par une source
de courant idéale, comme dans le cas de la figure 2.1 avec une admittance Yg, la source
de courant de bruit peut alors étre modélisée par une seule source en paralléle avec la
source de courant en entrée. En utilisant le principe de superposition, les deux sources de
bruit peuvent étre combinées en une seule comme indiqué sur la figure 2.2, sous la forme
d’une source de courant unique. La densité de courant équivalent de bruit ramenée en

entrée s’écrit :

|Zn|2 = |Zn + Un(YS + }/cor‘2 (26)
avec Yg 'admittance complexe de source.

De (2.6) et (2.3), on déduit la relation suivante :
[ieql* = ARTodf [(Fimin — )G + Ral Vs = Yop|’] (27)

avec G la partie réelle de 'admittance de source.
En utilisant les coefficients de réflexion, 'expression devient d’aprés [56] :

FS - Fopt 2

[ieq|* = ARTodf [((Finin — 1)(L + [Ds|” + 47| | ] (2.8)
Copt + 1

En considérant le synoptique de la figure 2.1, ’entrée de (1 se défini par Yg = 0 I’ex-
pression devient alors :

fieq|” = 4KTodf Ry | Yopt|” (2.9)
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FIGURE 2.2: a)Modélisation en bruit d’un quadripole simple précédé d’une photodiode

en représentation chaine b) Modélisation en bruit d’un quadripoéle simple précédé d’une

photodiode en ramenant les sources de bruit en entrée & travers une source de courant
de bruit selon le principe de superposition

A partir du modele en bruit d’un quadripole simple, nous avons pu rappeler la densité
équivalente de courant de bruit d’'un quadripole avec en entrée une source idéale. Celle-ci
dépend essentiellement des parameétres de bruit. Dans la suite nous intégrons le modéle

du photorécepteur a notre analyse en considérant alors deux quadripoéles en cascade.

2.1.2 Etude de deux quadripoéles en cascade

Dans le paragraphe précédent, nous avons exprimé le bruit dans un quadripdle simple
précédé d’une photodiode. Le systéme photorécepteur, présenté en figure 2.1, peut étre

vu comme la succession de deux quadripoles en cascade Q)1 et Qo.

2.1.2.1 Etude en bruit

Les deux quadripoles sont bruyants. Pour calculer la densité équivalente de courant de
bruit ramenée en entrée de ce systéme, nous ramenons en entrée de Q1 et Q2 I’ ensemble
des sources de bruit. Dans larticle [57], I'utilisation de la matrice de corrélation de bruit
en représentation chaine ([58]) permet de simplifier les calculs en utilisant la formule
ci-dessous :

Ca=Ca, +A1Ca, A" (2.10)

avec C4 la matrice de corrélation de ’ensemble photorécepteur, C'4, la matrice de cor-
rélation du quadripole @)1, Ca, la matrice de corrélation de ()2, A; la matrice chaine

associée au quadripole Q1 et A1 la matrice chaine transposée conjuguée.
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La matrice de corrélation du bruit exprime la densité spectrale de bruit généré par les
sources de bruit elles-méme et entre-elles. La matrice de corrélation de bruit peut étre

exprimée & partir des parameétres de bruit en représentation chaine telle que :

(2.11)

Rn Fmin—l _ RnYO
Cx = 4kTydf ( 2 pt)

Frin—1 2
mlgn - RnY;)pt Rn‘Y;pt’

La matrice chaine de A; s’exprime telle que :

a1 a
A = [ T2 (2.12)
a21 @22
On peut alors exprimer la matrice de corrélation de bruit du photorécepteur d’aprés
(2.10) :

Fonin1—1
R min,l _ R Y
Ca = 4kTodf | 5 1 ! 2 n,12 ovtl
% - Rn,l}/opt,l Rn‘Yopt,l‘
Fmin 2_1 * *
a a R s — R,9Y, a a
L (e a2 Y n,2 5 n,22 opt,2 11* 21*
as; a2 st — — Ry oYopt 2 Ry, 2|Yopt 2| ai2®  a
(2.13)
En développant, on peut écrire alors la matrice C'4 telle que :
Fmin 171
R ol - — Ry1Y, Ty T
Ca=dkTodf | 2 mUP ) akTdf (77
% - Rn,lyopt,l Rn|Y;)pt,1| T3 T4
(2.14)
Avec
) Foing — 1 Frins — 1 )
T1 = an (alan72+a12[%—RWQYOPLQ]—FGH*(GH[% — Ry, 2Yopt 2 ])+a12Rn|YOpt,1|2)
(2.15)
) Foing — 1  Fpna—1 )
Ty = a1 (alan,2+a12[%_Rn,2yopt,2]+a22 (an[% — RuaYopt 2™ ) 4+a12Ru|Yope 1|?)
(2.16)
) Foing — 1  Fina—1 )
T3 = a2 (a2an,2+a22[%—Rn,zyopm]-i—am (@1[% — Ry 2Yopt 2 ])+a2an|Yopt,1|2)
(2.17)
) Foing — 1 . Fna—1 )
Ty = a2 (a2an,2+a22[%—Rn,zyopt,ﬂ-l-am (@1[% — Ry 2Yopio*])+as2 R 2| Yopt2|*)
(2.18)

En comparant (2.18) et (2.11), on arrive a identifier le terme Ry,|Y,p|* et on obtient la

relation suivante :

Ry |Yopi|*> = Ryt [Yopia >+ Re{ab a02} (Frino—1)4 Ry 2 (a1 P4 |az Yopt 2| —2Re{ag1 * a2 Yopr 2 })
(2.19)
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Dans |57] et |56], la matrice de corrélation pour un quadripdle passif est définie en utilisant
une matrice de passage entre la représentation chaine et la représentation impédance ou

admittance. La matrice de passage est définie en (2.20).

1 —a
T= H (2.20)
0 —ao
La relation de passage est définie ci-dessous :

Cy=TC,T (2.21)

Les matrices de corrélation en représentation impédance et admittance d’un quadripoéle

passif sont représentées ci-dessous :

CZ = 4kT0dee{Z} (2.22)
Cy = 4kTydf Re{Y'} (2.23)

Z et Y définissent la matrice impédance et la matrice admittance du réseau d’adaptation

d’entrée. En insérant (2.22) et (2.20) dans (2.21), on peut écrire :

1 - 1 0 0 0 1
Oy = “) o, - 2 oy (2.24)
0 —a —apt® —ar” 1 —ao a2”  a”

De ces expressions appliquées au photorécepteur, en insérant (2.22) dans (2.22), on peut

écrire :

a a’
Ry 1|Yopt1|” = lazi|*Re{za2} = |asi|*Re{~2} = Re{-2-} (2.25)
azy az2

Il apparait alors une simplification de termes dans (2.19) qui injectée dans (2.9) donne :

licq|* = 4kTodf [Re{ag1*az2} Frnina + Rn2(laz1|* + |ageYopt2|* — 2Re{az1*aYopr2})]
(2.26)
En posant Y;,,, on définit 'admittance associée au coefficient de réflexion I';,, présenté en

entrée de Q)1 par :

Yy = 22 = G+ jBum (2.27)
a2

L’expression devient en insérant (2.27) dans (2.26) :

Rn,2

- Yo = Yopi|’] (2.28)

lieg|* = 4kTodf Re{as *aso}[Fnina +
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On rappelle I'expression du facteur de bruit :

R
F= szn + Gin’Ym - Y;)pt‘g (229)
m

On peut alors simplifier I’expression de la densité équivalente de courant de bruit ramenée

en entrée du photorécepteur :
licq|” = 4kTodf Re{az1*ags} F (2.30)

avec Iy le facteur de bruit du quadripéle Q2 avec une admittance Y,, en entrée de
celui-ci. On voit deux termes qui dépendent des deux composants que 'on associe, le
premier terme qui dépend du quadripole Q)1 et le second du quadripole Q5. Par la suite
on définit G; pp le terme dépendant de Q1 comme étant la conductance intrinséque de

la photodiode, écrivant ainsi la densité de courant de bruit ramenée en entrée telle que :
|’L'€q‘2 = 4kT0GZ'7PDdfF2 avec Gi,PD = Re{agl*agg} (2.31)

La relation (2.31) montre comment exprimer le bruit dans un photorécepteur a travers
la densité de courant de bruit équivalente ramenée en entrée. Le paragraphe suivant

présente I’étude en gain du photorécepteur a travers la transimpédance.

2.1.2.2 Transimpédance

La transimpédance est définie comme le rapport entre la tension en sortie du photoré-
cepteur vy, sur une charge Zy, et le photocourant 7, en sortie de la photodiode. On peut

Iexprimer & partir des paramétres S comme suit :

Sor(1+T
ZTZ\%LIZIZO 211 +1) (2.32)

oh (1 —Sol'z)(1 = S11) — 5125521FL|
Iz, et les S;; sont respectivement le coefficient de réflexion en sortie et les coefficients de
la matrice S du quadripdle @ (Q1 et Q2). Si le coefficient I'f, est nul, I'expression de la

transimpédance Zp devient :
So1

1-5n

Dans le cas des deux quadripoles en cascade, Q)1 et @2, la transimpédance, pour I', = 0,

Zr = |2y | (2.33)

s’exprime telle que :

SQLQ2 ‘
a1 (1 — S11,Q,) Zo + a2(l — S11,Q,)

Zr = Zy (2.34)

Les Sijg, désignent les coefficients de la matrice S associée & (2. En utilisant I’admit-

tance présentée en entrée de Q2 de la méme fagon que dans ’expression du bruit, on



Chapitre 2. Méthode de conception de TIA 49

utilise (2.27), I'expression de Zr s’écrit alors :

ZT _ Z() Gm ’ SQLQQ ’ _ Z()(l - sz) SQLQQ
Giprp (1 —511,0,)YmZo+ (1 — S11,0,) Gipp  2(1 —S11,0,I'm)

(2.35)

On rappelle 'expression du gain transducique G pour un coefficient de réflexion en

sortie nul, c’est-a-dire lorsque I';, = 0 (27, = 5092) :

1- sz ‘2

Gr = —————=|52,
1-— 5117Q2Fm2 @

(2.36)

En utilisant (2.36) et (2.35), on obtient I'expression de la transimpédance Zr sur 502,

1 [z
/A— 2.
72 Gr Giprp (237)

Dans ce paragraphe, la transimpédance d’une part et la densité équivalente de courant

telle que :

de bruit ramenée en entrée d’autre part ont été estimés. On voit que dans les deux cas on
a une dépendance & la fois du modéle équivalent de la photodiode avec la conductance
intrinseque de la photodiode G; pp et du quadripole actif & travers les parametres de
bruit et les parameétres S. Il est aussi important de noter que la transimpédance est
inversement proportionnelle & la conductance intrinséque de la photodiode tandis que
la densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée est elle proportionnelle a
ce terme. Ces expressions montrent qu'un compromis est nécessaire dans la conception

d’un photorécepteur et notamment dans le choix de la photodiode.

2.1.3 Synthése

Cette section a rappelé les développements théoriques posés dans [57] pour nous per-
mettre de les prolonger dans les prochaines sections. Nous avons montré que le modele
théorique du photorécepteur peut étre vu comme une succession de quadripoles en cas-
cade avec une source de courant idéale en entrée modélisant le photocourant généré par
la photodiode. Ces quadripodles correspondent au modeéle équivalent de la photodiode
(Qpp), au réseau d’adaptation (@) dont la fonction est de réaliser la transformation
d’impédance entre la photodiode et "amplificateur (Q2), avec (Q1) définit comme étant
I’ensemble Qpp et Q.. A partir de ce modeéle il est possible de ramener les sources de
bruit en entrée et ainsi exprimer la densité équivalente de courant de bruit ramenée en
entrée du photorécepteur. Ce modéle permet aussi a partir des parameétres S des quadri-
poles d’exprimer de fagon analytique la transimpédance du photorécepteur. A la fois le
bruit et la transimpédance dépendent des paramétres des composants actifs mais aussi

de la photodiode & travers la conductance intrinséque de celle-ci. La transimpédance et



Chapitre 2. Méthode de conception de TIA 50

la densité équivalente de courant de bruit sont exprimeées en fonction de 'impédance pré-
sentée en entrée de 'amplificateur, un compromis est nécessaire entre le gain et le bruit.
Par la suite nous proposons d’analyser 'influence de la photodiode sur les performances

du photorécepteur.

2.2 Analyse de I'influence de la photodiode sur les perfor-

mances du photorécepteur

Dans les paragraphes précédents, nous avons mis en avant ’expression des principaux
facteurs de mérite pour décrire le photorécepteur, ce qui permet de faire ressortir I'im-
portance de la photodiode sur les performances. Dans cette section, la modélisation de

la photodiode est présentée dans le but d’analyser I'influence de celle-ci.

2.2.1 Modéle équivalent de la photodiode

Le modéle de la photodiode comprend deux parties principales & savoir la zone active de
la photodiode et les accés de 1a photodiode, comme le montre la figure 2.3. Dans ce modéle
général, on peut voir la résistance dynamique (Ry) qui est idéalement infinie, en réalité
cette résistance est de I'ordre du k(). Cette résistance est utilisée pour calculer le courant
de fuite photovoltaique, c’est-a-dire sans polarisation de la photodiode. Ensuite vient la
capacité de jonction (Cp) du a la zone de charges. Elle est inversement proportionnelle
a la largeur d’espace, et donc & la polarisation inverse de la photodiode. La capacité
diminue si la polarisation augmente. Cette capacité est comprise typiquement entre 80
fF et 250 fF. La résistance Rg est quant & elle essentiellement due & la résistance du
substrat et aux résistances de contact, celle-ci est de 'ordre de quelques 2. L’inductance
en série Lg, qui correspond aux déphasages introduits par les accés, est comprise entre
0,08 nH et 1 nH.

R
FIGURE 2.3: Schéma électrique général d’une photodiode

Dans |57] un modéle de photodiode est présenté (cf figure 2.4). Il est rappelé en figure 2.4
que 'on étudie le paramétre S11 de la photodiode sur une charge 50€2. Dans un premier

temps, nous allons étudier I'influence des éléments qui composent la partie intrinseque
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de la photodiode sur le S1; de cette derniére sur 50 €2, & savoir la résistance dynamique

et la capacité paralléle parasite.

Dans un premier temps, on fait varier R; entre 5 et 15 k{2 sans modifier les autres
éléments. La figure 2.5 montre que celle-ci n’influe que trés peu sur 'impédance de la
photodiode sur I'abaque de Smith. Elle n’impactera donc que trés peu le dimensionne-

ment du réseau d’adaptation.

Dans un second temps, on fait varier la capacité C), entre 80 et 150 fF tout en figeant les
autres parameétres. Les résultats sont présentés en figure 2.6. La capacité paralléle C), a
une influence forte sur I'impédance en sortie de la photodiode, sa valeur est déterminante

pour la conception du réseau d’adaptation.

Nous regardons enfin 'influence des parameétres liés aux accés de la photodiode sur le
S11 de la photodiode chargé sur 502. Pour Rg compris entre 1 et 10 €2 on observe la
figure 2.7. La résistance R va avoir une influence haut en fréquence en se rapprochant

du bord de ’abaque de Smith lorsque sa valeur est élevée.

‘ Term
R Term1
R C R2 = Num=1
R1 c1 R=Rs Ohm V*\R Z=50 Ohm
R=Rd kOh C=CpfF
T Rd’10

Cp=112.2
X Rs=8.3

FIGURE 2.4: Modéle électrique de la photodiode issue de [57]

/\
o/

freq (100.0MHz to 25.00GHz)

S(1,1)

F1GURE 2.5: Influence de la variation de Ry sur le S7; de la photodiode sur 50 2 avec
R4=[5 - 15] kQ
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SN NSA

S(1,1)

~Cp=200.000
~—Cp=150.000 750 o6

freq (100.0MHz to 25.00GHz)

F1GURE 2.6: Influence de la variation de C), sur le S;; de la photodiode sur 50 €2 avec
C,=[80 - 150] {F

freq (100.0MHz to 25.00GHz)

FIGURE 2.7: Influence de la variation de R, sur le S7; de la photodiode sur 50  avec
Rs=[1-10] Q

Le tableau 2.1 présente différentes photodiodes pour la réalisation du photorécepteur
de part leur bande passante, leur responsivités et aussi 'intégration. Nous présentons
quatre photodiodes fabriquées par Albis. Elles ont trois fenétres optiques différentes 32
pm pour la PDCS32T, 20 pm pour la PDCS20T et 12 pym pour les deux PDCS12T. La
bande passante de ces photodiodes dépend de la taille de la fenétre optique allant de 12
GHz a 40 GHz pour une longueur d’onde de 1550 nm. Toutes les photodiodes présentées
sont éclairées par le dessus. Les figures ci-dessous présentent les modéles électriques
équivalents associés aux photodiodes PDCS32T et PDCS20T modélisées & partir des
mesures en réflexion de la photodiode chargé sur 50€2 toutes les deux polarisées & 2,5 V

en inverse. En utilisant les modéles électriques, figures 2.8 et 2.9, on peut tracer les S11
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associés aux photodiodes. La réponse en réflexion est présenté figure 2.10. La figure 2.10
compare le parameétre S1; des photodiodes PDCS32T et PDCS20T et on remarque la
différence entre les impédances de ces deux photodiodes principalement due & la différence
de valeur de capacité paralléle directement liée a une zone active plus grande pour la
PDCS32T que celle de la PDCS20T.

TABLEAU 2.1: Caractéristiques de différentes photodiodes

d  hd | B
Photodiode M I"I
Références PDCS32T | PDCS20T | PDCS12T | PDCS12T
Taille de la zone photo- 32 20 12 12
sensible en ym
Rendement a 1550 nm 0,8 0,8 0,4 0,4
en A/W
Bande passante (min/- 12/15 20/NC 35/40 35/40
typique en GHz)
Tension de polarisation 2,5 5 2,5 2,5
inverse en V
R er

R c R2 L1

R1 c1 R=6.6 Ohm L=0.095 nH

R=6 kOhm =~ C=150 fF R=

F1GURE 2.8: Modéle électrique équivalent de photodiode PDCS32T

_%—.O
L
L1
L=0.075 nH
R=

FIGURE 2.9: Modéle électrique équivalent de photodiode PDCS20T
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—

PDCS32Ta 25V
...... PDCS20Ta 2.5V

S11

Fréquence [0.1 GHz — 25 GHz]

F1GURE 2.10: Sy des photodiodes PDCS32T et PDCS20T & partir des modéles équi-
valents chargé sur 50 €2 entre 0,1 - 25 GHz

2.2.2 Influence des paramétres du modéle équivalent de photodiode

sur les performances du photorécepteur

Dans ce paragraphe, le but est d’analyser 'influence des parameétres du modele de la
photodiode sur les performances du photorécepteur. Dans ’expression de la transimpé-
dance et de la densité équivalente de courant de bruit, la photodiode intervient a travers
sa conductance intrinséque G; pp. Nous allons alors estimer comment une variation sur
un des éléments du modéle influe sur cette conductance. Dans un premier temps pre-
nons un modéle simple de photodiode (cf figure 2.11). Le modeéle équivalent associé & la

photodiode peut étre vu comme une succession de charges.

FIGURE 2.11: Modéle simplifié de photodiode

En partant de la figure 2.12 et des matrices chaines calculées au tableau 2.2, on peut

exprimer la matrice chaine associée a ce quadripole (App) et on a :

1 0 1 0 1 Z
App — a1 a2 _ c (2.38)
az1 a2 Ya 1 Yp 1 0 1



Chapitre 2. Méthode de conception de TIA 55

TABLEAU 2.2: Matrices chaines élémentaires

Circuit Matrice chaine associée
1 Zy
0 1
1 0
Yg 1

L Za\ (1 0\ _ (1+2ZAYB Z4
0 1 Yg 1) Y 1

[~z }
J) S R
iIZA .IZB

FIGURE 2.12: Modéle équivalent de la photodiode présentée comme une succession
d’impédance

En développant, on obtient :

1 Z
APD _ ailp ai2 _ C (2.39)
as1r a2 YA + YB 1 + Zc(YA + YB)

avec Y4 et Yp les admittances associées aux charges Z4 et Zp, a;; les coefficients de la

matrice chaine associée & la photodiode. L’expression de la conductance intrinséque de

la photodiode s’exprime alors :

Giprp = {azi*an} ={(Ya+Yp)" 1+ Zc(Ya + YB)|} (2.40)
Exprimons maintenant la matrice chaine de la photodiode, en fonction des éléments qui
la composent. A partir du tableau 2.3, on a alors :

TABLEAU 2.3: Impédances et admittances associées aux éléments du modéle équivalent
de la photodiode

Eléments Impédance associée | admittance associée
Résistance Ry Zs = Ry Y, = R%z
Capacité C), Zg = ﬁ Y5 = jwC,
Résistance R Z4= R Y, = Ri
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ail Q12 1 Zc
e (Yo e ) aw
asl a9 Ry + ijp 1 + RS(E + ijp)

L’équation (2.41) exprime la matrice chaine associée a la photodiode en fonction des
éléments du modéle équivalent de celle-ci. A partir de ce modeéle, on peut exprimer
la conductance intrinséque & partir des paramétres de la matrice chaine du quadripoéle

associé a la photodiode, on a alors ’expression ci-dessous :

1 1
Gi,pp = Re{(- + jwCy)[1 + Rs(5- + jwCy)]} (2.42)
Ry Ry
Soit :
Rs+R
Gipp = % + Rs((wC,)?) (2.43)
d

On voit que la conductance est inversement proportionnelle & Ry, la résistance intrin-
séque de la photodiode, et est proportionnelle a C),, la capacité intrinseque, et Rg, la
résistance d’accés. Dans la suite nous ferons varier chacun des éléments dans une plage
qui correspond aux valeurs typiques que l'on retrouve dans la modélisation d’une pho-
todiode afin d’en déduire les éléments les plus influents sur la conductance intrinséque
de la photodiode et donc sur les performances du photorécepteur, cf figures 2.13, 2.14 et
2.15.

0.0020—
0.0019—
0.0018—]
0.0017
0.0016—]
0.0015—
0.0014—]
0.0013—|
0.0012—
0.0011
0.0010
0.0009—
0.0008—]
0.0007—
0.0006—] Rd=5.000

0.0005— Rd=18.808
0.0004]
0.0003-
0.0002
0.0001—}

00000~ T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T
SO NNNNNOOROOERESEAANDOIADND AN NN RDRROOOOO S
PN EDHONROGONEDHONEOBONADHONEDBONRDBOVEDHONEDHS

G; pp €N Siemens

freq, GHz

FIGURE 2.13: G; pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier Rq entre 5 et 15 k(2

La figure 2.14 montre I'influence de la capacité C),. Plus celle-ci est élevée, plus G; pp
sera élevée, le gain est alors plus faible et le bruit est aussi plus faible. D’apres la fi-
gure 2.13, la résistance R4 n’a pas une influence significative sur la transconductance
intrinséque au-dela de 15 k2. D’aprés la figure 2.15, la résistance d’accés Rs augmente
la transcondutance intrinséque. Ce phénomeéne est visible en hautes fréquences au dela

de 2 GHz, mais son influence reste moins importante que celle de la capacité C),.
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0.0014— Cp=200.000

Cp=150.000

000041 Cp=100.000

G, pp €N Siemens
8
[

O QO — T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T
DA S LS NNRNNNOOOOWARARENNNNNDDDDDNNNNNDPOODREOOOO 02
cmawmomammomammcmammomhmmcmammDmammomammomamcno

freq, GHz

FIGURE 2.14: G; pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier C, entre 100 et 200 pF
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o ]
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0011
L 0010
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FIGURE 2.15: G; pp entre 1 et 10 GHz pour en faisant varier R entre 1 et 10

Ce paragraphe a permis de mettre en évidence les éléments du modeéle équivalent de
la photodiode qui ont une influence sur les performances et a aussi mis en évidence

I'expression de la conductance G; pp a partir du modéle électrique de la photodiode.

Comparons maintenant les trois photodiodes dont les modéles ont été présentés dans les
paragraphes précédents en terme de transconductance intrinséque, comme représenté en

figure 2.16.

L’estimation de la transconductance a été effectuée a partir des leurs modéles équivalents.
Dans la bande de fréquence, les trois photodiodes sont proches en terme de transconduc-
tance intrinséque avec G; pp compris entre 0.1 et 0.3 mS a 3 GHz, mais la photodiode
issue de [57] reste la plus intéressante en terme de bruit du fait qu’elle présente des
valeurs faibles dans la bande d’intérét. Par contre pour des fréquences plus élevées la

photodiode PDCS20T est la photodiode la plus intéressante.
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0.0010
0.0009-
0.0008-
0.0006-
0.0005-
0.0004-
0.0003-
0.0001-]

PDCS32Ta 2.5V

...... PDCS20Ta25Vv
,,,,,, Photodiode [10]

7

G; pp €N Siemens

Fréquence en GHz

FIGURE 2.16: Comparaison des photodiodes [57], PDCS32T et PDCS32T en termes
de transconductance intrinséque exprimée en S entre 1 et 10 GHz

2.2.3 Synthése

Nous avons analysé 'influence des éléments du modéle équivalent de la photodiode sur les
performances du photorécepteur en regardant la transconductance intrinséque G; pp. A
partir de I’étude d’un modele simple de photodiode, nous avons exprimé G; pp en fonction
des différents éléments du modéle équivalent de la photodiode dans ’équation (2.43). On
note que ce paramétre est inversement proportionnel & la résistance dynamique de la
photodiode et est proportionnel a la capacité parallele Cp. Les différentes photodiodes
sont présentées et comparées en terme de G; pp. Parmi celles-ci, on note que c’est dans
les hautes fréquences que la différence est importante et moins dans notre bande d’intérét.
Notons que la photodiode issue de [57] reste la plus intéressante en terme de bruit mais

la moins intéressante en terme de transimpédance dans la bande 2,9 GHz - 3,4 GHz.

Nous avons analysé ici le premier élément du photorécepteur & savoir la photodiode.
On note essentiellement que les éléments du modéle équivalent sont déterminant dans la
conception du circuit en sortie. En effet la caractérisation des ces éléments définit I'impé-
dance en entrée du TIA mais aussi la conductance intrinséque. On note que la capacité
C) est I’élément qui influence le plus 'impédance d’entrée, il faut donc la caractériser de
fagon précise. Le paragraphe suivant présente les outils de conception mis en place afin
de concevoir le réseau d’adaptation entre la photodiode et le quadripéle actif en sortie

de celle-ci.

2.3 Meéthodologie de conception de circuit actif

Dans les paragraphes précédents, nous avons montré comment estimer le gain et bruit

dans un photorécepteur. En s’appuyant sur les modélisations faites précédemment, nous
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développons des outils de conception pour le réseau d’adaptation entre la photodiode
et le quadripole actif qui la suit. Sur la méme méthode, connue en microondes, des
cercles & facteur de bruit constant et des cercles & gain constant, nous présentons ici
des cercles a i., constant et Zr constant, permettant ainsi d’estimer les performances
du photorécepteur en fonction de la transformation d’impédance réalisée par le réseau

d’adaptation, en particulier en fonction de I'impédance T, (voir figure 2.2).

2.3.1 Estimation des performances limites

Avant d’estimer les performances en fonction d’un réseau d’adaptation donné, c’est a dire
en fonction d’'une impédance quelconque sur 'abaque de de Smith, nous allons dans un
premier temps regarder, & la fois pour le bruit et pour le gain, les meilleurs performances
que l'on peut obtenir. Concernant le bruit, en utilisant 1’expression (2.28), on voit que
lorsque 'on présente 'impédance optimale de bruit on obtient la densité de courant de

bruit ramenée en entrée minimum éeq mi, devient :
I E—
|Zeq,min| = 4kT0dfGi,PDFmin (244)

A partir de cette expression on peut, & partir d’une photodiode donnée et d’un amplifica-
teur, en utilisant respectivement G; pp et Fipny, estimer les performances minimales en
bruit. Pour estimer les performances maximales en transimpédance, on utilise I'expression
(2.35). A partir de cette expression, on voit que pour obtenir la transimpédance maxi-
mum, il faut maximiser le transfert de puissance en présentant le S11* en entrée de (Qs.
On considére, pour notre analyse préliminaire, une méme photodiode, la PDCS32T, et
deux structures d’amplification sur deux technologies différentes : la technologie pHEMT
0.15 pum sur GaAS de WINSC (PL15X) et la technologie SiGe BiCMOS 0.25 ym de THP
(SG25H3). Les deux sont polarisées en classe AB et sont stabilisées a I’aide d’une résis-
tance de contre réaction entre le drain et la grille pour le pHEMT et entre le collecteur

et I’émetteur pour le BICMOS respectivement de valeur 200 et 1000 €.

Les figures 2.17 et 2.18 montrent que la technologie SG25H3 peut atteindre une tran-
simpédance plus élevée que la technologie PL15X. Par contre en terme de bruit nous
pouvons observer 'inverse. La technologie SG25H3 a une fréquence fr (respectivement
fmaz) de 120 GHz (respectivement 180 GHz). Son facteur de bruit minimum a 4 GHz est
de 2,48 dB lorsque le transistor est stabilisé par contre réaction résistive entre le drain
et la grille. Par contre la technologie a une fréquence fr (respectivement fp,q.) de 95
GHz (respectivement 180 GHz). Son facteur de bruit minimum & 4 GHz est de 1,93 dB

lorsque le transistor est stabilisé par contre réaction résistive entre le drain et la grille.
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FIGURE 2.17: Comparaison en terme de Z7 y,q, €n dB de deux TIAs sur la technologie
GaAs pHEMT PL15 de WIN SC et la technologie SiGe BICMOS SG25H3 de THP entre
1et 6 GHz

4.0
38—  mmees SiGe IHP 0.25 pm
3.6 GaAs pHEMT WINSC 0.15 ym

freq, GHz

Densité équivalente de courant de bruit minimum en pA/Hz*0.5

FIGURE 2.18: Comparaison en terme de icqmin en pA/vVHz de deux TIAs sur la
technologie GaAs pHEMT PL15 de WIN SC et la technologie SiGe BiCMOS SG25H3
de THP entre 1 et 6 GHz

2.3.2 Outils de conception

Dans les sections précédentes, on voit que la transformation d’impédance réalisée par le
réseau d’adaptation va déterminer les performances du photorécepteur, & la fois en Zp
et en i, et vont dépendre de I'y,. Les objectifs d’impédances optimales en gain (511%) et

en bruit (I'yy:) sont différents. Il faudra donc lors de la conception faire un compromis
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entre le gain et le bruit de la méme fagon que dans la conception d’'un LNA classique.
Dans ce paragraphe nous présentons a cet effet les équations des cercles a ., constant

et & Zp constant ([57]).

2.3.2.1 Cercles a i.; constant

Nous présentons les équations des cercles a densité de courant de bruit équivalent ramenée
en entrée constant qui va estimer 4., en fonction de la position de I'impédance présentée

I';, en entrée de Q.

.2 . 2
7 — |7 1
x = Ll —leminky oy p (2.45)
1, n
I‘o t
c;, =-—% 2.46
leq 1 +N/L'eq ( )
1

= 2 2
Ry = o VX2 4 X(1+ Top) (2.47)

avec C,, et R;,, respectivement le centre et le rayon du cercle a i¢, constant. X définit

€q

une variable intermédiaire.

2.3.2.2 Cercles a Z1 constant

Les équations de cercles a transimpédance constante qui va estimer la transimpédance

du photorécepteur en fonction de la position de I'impédance présentée I',, en entrée de

Q2.

24G; pp(1 — S )

x = (Zr) (2.48)
Zo|Sn|?)
xS11*
Cy = (2.49)
Tl |Su)f(1—2)
2
Ry, = VAo =150l (2.50)

’ 1S11 (1 — z)

avec Cz,. et Rz, respectivement le centre et le rayon du cercle & Zr constant. x définit

une variable intermédiaire.
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2.3.2.3 Compromis Gain/Bruit dans le photorécepteur

L’intersection des cercles & i., constants et & Zp constants permet d’associer & une
impédance une estimation en bruit et en gain. A I'aide de ces cercles, on peut définir des

zones optimales d’impédances et ainsi concevoir le réseau d’adaptation de sortie.

6950 __ . ' 2 & pAitE
71210 T B 2 54 pAide
72870 —- 2 48 pAhtz
74560 2 42 pAhz

7630 2 37 pAhtz

FIGURE 2.19: Cercles & Zr constant et i., constant & 5 GHz

La figure 2.19 montre différents cercles & Zr constant et i., constant & 5 GHz obtenus
avec la photodiode issue de [57] et un pHEMT de 150 nm en source commune de WIN
Semiconductor. Dans ce cas précis il apparait une zone d’'impédance inductive, & environ

I'= % Il faut présenter cette impédance 'entrée de Q)o.

2.3.3 Expression du NEP

La puissance équivalente de bruit ou NEP pour "Noise-Equivalente-Power" est une me-
sure de la sensitivité d’un photodétecteur. On estime le NEP & partir du rapport entre
la densité de puissance en sortie du photorécepteur et la responsivité de ’ensemble du

photorécepteur a savoir Rpor = RppZp en V/W.

NEP = ¢4 (2.51)
Rpp
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A partir de I'expression précédente on peut trés bien exprimer le NEP en fonction de

I'impédance I',, présentée en entrée de Q2 a travers Fh, en utilisant (2.51) et (2.31) :

ARG ppdf o

NEP
Rpp

(2.52)

A partir de (2.52), on peut alors exprimer des cercles & NEP constant afin de déterminer
le NEP en fonction de I'impédance présentée en entrée de Q5. Les cercles & NEP constant

et & 14 constant se superposent.

TABLEAU 2.4: Estimation du NEP pour différentes valeur de facteur de bruit

R (en A/W) | G; pp @5 GHz (mS) | Fy (dB) | ieq (pPA/VHz) | NEP en pW/VHz
1 3.22 4.02
6 5.72 7.15
08 05 11 10.2 12.7
16 18.1 2.26

2.3.4 Synthése et étapes de conception

Au final, on peut définir une méthodologie de conception qui s’appuie sur les outils
présentés dans les sections précédentes a savoir les cercles & 7., constant et Zr constant.
On a noté que le quadripole @, détermine les performances du photorécepteur pour une
photodiode donnée et un étage actif donné. C’est pourquoi dans un premier temps, on
va choisir la photodiode que I'on souhaite intégrer au photorécepteur en la caractérisant
a travers la conductance intrinséque G; pp. A partir de la conductance on va pouvoir
estimer quel facteur de bruit maximum on peut tolérer pour la technologie du circuit

actif pour atteindre les performances désirées a la fois en gain et en bruit.

Dans un second temps, on va étudier la topologie d’amplification qui constitue le quadri-
pole @2, afin de choisir la topologie qui pourra garantir ce facteur de bruit suffisamment
faible, dans la technologie active selectionnée, pour étre inférieur au facteur de bruit
maximum que ’on peut tolérer dans le systéme que 1’on veut concevoir. Une fois ces
deux quadripoles définis, on va alors se servir des outils de conception développés afin
de définir le quadripoéle @), et réaliser ’adaptation entre la photodiode et le transistor

tout en réalisant le meilleur compromis entre le gain et le bruit.

La figure 2.3.4 montre les différentes étapes de conception en s’appuyant sur la modeli-

sation en tant que succession de quadripdles en cascade du photorécepteur :

Choix de la photodiode
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Choix de la topologie d’amplification

Conception du réseau d’adaptation en entrée

‘>
= P

:
1
/\ !

i i Tin

| = | >

\/ |

I@ HEE™ a, ) ; Q,
~— | |
Etapes 1 , Etapes 3 \  Etapes2

F1GURE 2.20: Définition des différentes étapes de conception du photorécepteur

2.4 Extension des outils aux grandeurs optique-microondes

D’autres grandeurs sont utilisées dans le domaine optique-microondes pour caractériser
les éléments de la chaine RoF, en particulier les paramétres "S" optiques microondes, le
gain optique-microonde et le facteur de bruit optique microonde |1, 5|. Dans cette section
nous proposons une relecture des cercles déja présentés et ainsi d’exprimer en fonction

de 'impédance I'),, le gain optique microonde et le facteur de bruit du photorécepteur.

2.4.1 Parameétres S et Gain optique-microonde

Les paramétres "S" optique microonde correspondent & une représentation équivalente
microonde de chacun des blocs d’une chaine optique dans laquelle la puissance optique
exprimée & travers un courant équivalent débitant dans 50¢2. Cette démarche permet
d’exprimer des puissances microondes équivalentes au niveau des acces optiques. Le but
est ainsi d’associer, & chaque blocs de la liaison optique, un quadripdle microondes équi-
valent. En faisant I’analogie entre la puissance optique et un courant optique, nous ma-
térialisons I'instant ou nous pouvons sonder la puissance optique par un photodétecteur

théorique idéal de responsivité 1A/W sans limitation en bande passante. On peut écrire :

iopt = 1A/WP0pt (253)

Le gain optique-microonde d’une photodiode est exprimé comme le rapport entre la
puissance électrique mesurée en sortie sur une charge Zj et la puissance équivalente
optique-microondes P, (cf figure 2.21). Pour exprimer la puissance électrique P, en

entrée de la photodiode, on va utiliser la représentation optique microonde [1]. La figure
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2.21 montre Qoas, le quadripdle optique-microonde de la photodiode, la source optique
modélisée par une source de courant débitant dans une charge 50¢2, elle fournit le courant
iopt une image de la puissance optique. Ce courant débite dans une charge 50(2, on
mesure une puissance Fe4, la puissance électrique équivalente a la puissance optique.
Elle correspond a la puissance électrique mesurée aux bornes d’une photodiode idéale

avec une responsivité de 1 A/W.

QOM

'——————————————q

i

I opt

ph

|

| Ron !

500 |:> Q |
I 50 Q 1 U z.

FIGURE 2.21: Représentation de la puissance optique microonde équivalente

On peut alors écrire :

1 h iph
Pop 2! .

W

Poy= 1 Pont)? = ~ Rotope”
eq — 2R0(1A/W opt) - 2R()Zopt (255)
A partir de (2.55), on peut exprimer le gain optique microonde tel que :
P L (ipnZr)? L (ipn Z7)?
RFout,PD Z, Z
GOM — 5121 2 — ) — out — out 256

‘ OM| PRFimPD Peq %ZO(lA/WPopt>2 ( )

avec Prrout,pp la puissance mesurée en sortie de la photodiode sur une charge Z,,; et
Prrin,pp la puissance mesurée en entrée de la photodiode qui correspond a la puissance
équivalente associée a la puissance optique que l'on a défini dans (2.55) & travers P,
et |S21,,,| le coefficient de transfert du quadripole équivalent Qoar, dit parameétre "S"
optique-microonde. Nous considérons ici que Rpp interne = pp 500 car la conductance

de la photodiode est élevée.

En insérant (2.54) dans (2.56), on obtient l'expression du |S2;| de la photodiode :

Zr
Gom = [S210u1° = Rpp? 2.57
oM = |21 PO (2.57)
En considérant le photorécepteur chargé sur 50€2 en sortie, on a :
7z
Gom = |S210n > = Rpp* o4 (2.58)

Z?
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Soit :
Zr
GoMup = S210u,, = 20log(Rpp) + 20109(70) (2.59)
En insérant (2.35) dans (2.58), on peut exprimer le gain optique-microonde en fonction
de 'impédance présentée en entrée de Qo (cf figure 2.1) et de la méme fagon tracer des
cercles & Sa1,,,, constant pour le photorécepteur. Les lieux d’impédances sont les mémes

pour Zr et S21,,,. Nous avons les mémes cercles a Zr constant et & Sa1,,,, constant.

Gowm = |S210,,1* = Rpp

Zo(l—Fm2)| SZI,QZ ’ 1 GT Zy
Gi,pp  12(1-511,05T'm) 92 Gi,pD (2 60)
) — - — 5 .
Z

Le tableau 2.5 suivant donne les conversions entre le gain optique-microonde et le jeu de

paramétres : responsivité de photodiode, gain transducique et conductance intrinséque.

TABLEAU 2.5: Estimation du Goar,pr pour différentes valeur de facteur de Zp

Gi,PD@E) GHz (mS) R (en A/W) ZT (dBQ) GOM,PR (dB)
44.48 8.56
46.97 11.06
05 08 49.48 13.56
51.97 16.06
44 .48 4.47
05 46.97 6.979
49.48 9.479
51.97 11.979
44 .48 -3.47
0.2 46.97 -0.979
49.48 1.52
01.97 4.02

2.4.2 Facteur de bruit optique microonde

De la méme fagon, on peut exprimer le facteur de bruit optique microonde pour les
différents éléments de la chaine optique a savoir le laser, la fibre optique et la photodiode
[1, 5]. On s’appuie sur la définition du facteur de bruit de la photodiode sur 50 €2 pour
exprimer celle du photorécepteur. Le facteur de bruit de la photodiode est rappelé ci-

dessous :

SN Rinom Ng
Fo OM _ 4 Ns 2.61
SNRpi | GowrpKTB (2.61)
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avec SN R;, onr et SN R,y respectivement le rapport signal & bruit en entrée et en sortie,
Ny la puissance de bruit en sortie, Goa,pp le gain optique-microonde de la photodiode.
Dans le cas du photorécepteur, la photodiode n’est pas chargé sur 50 ). Ce dernier sera
étudié dans le cadre de l'estimation du facteur de bruit comme étant un seul bloc. On

utilise alors (2.61) en 'appliquant au photorécepteur complet et on a :

SNR;, Ng
F = =14+ -— 2.62
OMPR = GN Ry | GorprKTB (2.62)
En développant on obtient :
2qLnGriaZo + L (Zriey)” 21,1 G 2(Gy.ppZo)
Foupr =1+ 2 o 2(Zriea)” 20l Gria+ <2“PD 0)F (2.63)
RpD ZiﬁzKTB RPD

avec ¢ la constante de charge.

A partir de Pexpression (2.63), on voit que I'on peut exprimer le facteur de bruit op-
tique microonde & partir de I'impédance I';, que 'on présente en entrée de Q5 & travers
le terme F5. On peut aussi tracer des cercles a Fon,pr constant afin de concevoir le
photorécepteur. Ces cercles se superposent aux cercles & i., constant dans la mesure ou
I’on considére une puissance optique faible. Comme nous le voyons sur la figure 2.22, au
dela d’une certaine puissance optique (dans notre cas -10 dBm de puissance optique en
entrée) le bruit de grenaille devient prépondérant vis-a-vis du bruit thermique. Pour des

puissances optiques élevées I'impédance I'y, a alors une faible influence.

12 == F-1dB

@ F=6dB
10 ~- F,=11dB

4 e
/

——

Facteur de bruit optique-microonde en dB

-—-—-n—c-ﬂ"".—‘

-%0 -25 -20 -15 -10 -5 0 5

Puissance optique en entrée en dBm

FIGURE 2.22: Estimation du Facteur de bruit optique microonde du photorécepteur
pour différentes valeur de facteur de bruit F=[1,6,11] dB pour le quadripole Q2 pour
différentes puissances optiques allant de -30dBm & +5dBm
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2.4.3 Syntheése

A partir de la transimpédance et de la densité équivalente de courant de bruit rame-
née en entrée, nous avons montré qu’il est possible d’étendre les outils présentés aux
grandeurs optiques microondes. L’approche optique microonde consiste a exprimer la
puissance optique comme le courant optique mesuré a travers une photodiode de res-
ponsivité 1A/W. Cela permet d’estimer une puissance électrique équivalente aux acces
optiques des différents blocs qui composent la liaison optique. Utilisant cette approche,
on définit des parameétres S optiques microondes. Ces parameétres S permettent de définir
un gain optique microonde, un facteur de bruit optique microonde. Nous montrons alors

comment transposer les outils i, et Z7 & ces grandeurs.

2.5 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre nous avons proposé une étude du photorécepteur. A partir de son modéle
nous avons exprimé les deux principales grandeurs linéaires qui le caractérisent, a savoir
la densité équivalente de courant de bruit et la transimpédance. Nous montrons dans
I’expression de ces grandeurs 'influence de la photodiode & travers la transconductance
intrinseque G; pp, mais aussi I'influence du quadripole actif sur le facteur de bruit et le

gain transducique global.

Il est montré que la capacité paralléle de la photodiode est importante avec une rela-
tion quadratique avec la conductance intrinséque. Cette capacité influence également

fortement le réseau d’adaptation a réaliser entre la photodiode et ’amplificateur.

En utilisant G; pp, le facteur de bruit et le maximum de gain disponible, nous montrons
qu’il est possible d’estimer les performances limites en gain et en bruit du photorécep-
teur et ainsi estimer un premier niveau de faisabilité du photorécepteur. Aprés avoir
souligner I'influence de I'impédance présentée en entrée du TIA, nous montrons que les
performances en gain et en bruit dépendent essentiellement de cette impédance, c’est
pourquoi nous proposons l'utilisation d’outils & la conception tels que les cercles & Zp et
ieq constant. Ces cercles nous permettent d’estimer les performances du photorécepteur
pour une impédance I';,, donnée présentée a I'entrée du circuit actif, ce qui permet aisé-
ment de faire un compromis entre Zr et 4. Au final nous définissons une méthodologie
de conception dans laquelle nous mettons en avant trois étapes différentes : le choix de

la photodiode, le choix de la topologie active et la conception du réseau d’adaptation.

Pour finir, dans ce chapitre, nous avons étendu I’étude en présentant les grandeurs op-

tiques microondes et 'utilisation des outils & ces derniéres. Nous présentons alors le gain
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optique microonde et le facteur optique microonde ainsi que les relations de passage entre

les différentes grandeurs.

Ce travail ainsi effectué, nous pouvons maintenant concevoir aisément un photorécepteur.
Le chapitre suivant présente la conception de différents photorécepteurs en se basant sur

les expressions théoriques et les outils présentés dans ce chapitre.



Chapitre 3

Conception des circuits

3.1 Introduction

Dans le chapitre précédent nous avons présenté la modélisation du photorécepteur afin
d’extraire les expressions théoriques du gain et du bruit et de cerner les leviers d’optimi-
sations de ces deux parameétres. Cela nous a permis de définir des outils de conception
de photorécepteur qui permettent de mettre en évidence le compromis & réaliser entre le
gain et le bruit, en fonction de la transformation d’impédance réalisée entre la photodiode
et le TIA.

Dans ce chapitre, nous implantons dans un premier temps les outils de la modélisation
théorique pour simuler les performances en C.A.O (Conception Assistée par Ordinateur).
Nous définissons a la fois un banc de simulation optoélectronique petit signal et un
autre grand signal. Une fois ces bancs définis et présentés, nous proposons une étude
de la technologie pHEMT GaAs PL15X que l'on utilise dans la conception de ce TIA.
Nous passons en revue & travers la simulation les principaux parameétres technologiques

présentés dans le premier chapitre.

Pour finir, nous proposons trois solutions de TTAs qui correspondent a la chronologie
de conception. La conception pour chacun de ces circuits est réalisée en deux phases.
La premiére s’appuie sur une simulation des modéles électriques équivalent de chaque
composant. La seconde partie consiste au dessin et a la simulation électromagnétique du
"layout" du circuit. Dans les deux cas nous présentons les performances du photorécep-

teur.

Le cahier des charges impose un |Sai| en dB supérieur & 15 dB avec une ondulation
de 0,5 dB dans la bande 2,9 - 3,4 GHz, une adaptation en sortie inférieure & - 10 dB,

un gain transimpédance supérieur a 300 Q (49,6 dBQ2) et une densité équivalente de

70
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courant de bruit inférieure a 5 pA/+v/ Hz. Le photorécepteur doit aussi rester linéaire en
considérant une puissance optique en entrée comprise en -4 dBm et 2 dBm pour un taux

de modulation m = 1.

3.2 Meéthode de simulation

Dans cette section nous présentons deux bancs de simulation optoélectroniques possibles
dont nous nous servirons par la suite afin de concevoir notre photorécepteur. Pour ce faire
nous pouvons utiliser trois moteurs de simulation différents : un moteur de simulation
"AC", pour obtenir les termes de transimpédance et de bruit ; un moteur de simulation
de paramétre S'; puis un moteur "Harmonic Balance" permettra un banc de simulation

non-linéaire.

3.2.1 Modélisation du photorécepteur dans I’environnement de simu-

lation

Afin de représenter les composants optiques et optoélectroniques dans un environne-
ment de simulation purement électrique, il est nécessaire d’exploiter des réprésentations
optique-microondes comme décrite en [1|. Ces représentations ont été rappelées pour le
récepteur dans le chapitre 2. Dans ce banc de simulation, la photodiode est donc re-
présentée par une source de courant commandée en tension complétée par le modele
électrique de la photodiode (figure 3.2). Ensuite vient le circuit de transformation d’im-
pédance chargé sur 50€2. On a alors un systéme 50€) en entrée et en sortie. La source
en entrée représente la source optique qui émet une puissance électrique équivalente & la

puissance optique en entrée comme montré en figure 3.1.

QOM
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FI1GURE 3.1: Schéma du photorécepteur en représentation optique-microonde



Chapitre 3. Conception des circuits 72

3.2.2 Banc de simulation AC

On utilise le moteur de simulation "AC" sous ADS, qui permet d’obtenir les paramétres
de transfert petit signaux tels que la tension le gain en courant, la transimpédance, la

transadmittance et le bruit linéaire.

Circuit
d’alimentation

Source de cgurant Modele Sortie
- commandée en S équivalent de la = TIA 31 Sortie > tension
courant

photodiode |

Sonde de Sonde
courant iy, Sonde V,,; Sonde I, Vot ot
\ 4 {

F1GURE 3.2: Schéma de principe du banc de simulation AC pour estimer le bruit, la
transimpédance et ’adaptation en sortie

Les grandeurs se déduisent des informations de courant et de tension aux noeuds du
circuit. La méthodologie d’extraction est synthétisée figure 3.2. Pour estimer la transim-
pédance, on fait le rapport entre la mesure de la tension et du courant en sortie de la
source de photocourant. Pour estimer le bruit, on mesure la tension de bruit en sortie
dans une bande de 1 Hz que 'on divise par la transimpédance précédemment estimée et

on obtient alors la densité de courant de bruit ramenée en entrée.

Un autre paramétre est & estimer dans le cadre de la conception du photorécepteur,
il s’agit de 'adaptation en sortie que 'on estime a travers le paramétre |Sag| sur une
charge 50 Q2. Pour ce faire on peut, a partir du simulateur "AC" et des informations de
courant et tension complexes, simuler un analyseur de réseaux vectoriel et ainsi estimer

les coefficients de réflexion en entrée et en sortie.

3.2.3 Banc de simulation paramétres S

Dans ce banc de simulation, on utilise le moteur de simulation "S-Parameters". En plus
des parameétres S, ce moteur permet d’obtenir une estimation du bruit & travers le facteur
de bruit ou la densité de puissance en sortie. La figure 3.3 schématise I'extraction des

grandeurs en utilisant ce moteur.
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On exprime la transimpédance en reliant le |Sg; | & la transimpédance a travers 1’équation
(3.1) que l'on utilise par la suite pour exprimer la densité de courant de bruit ramenée

en entrée (ieq).

Zp 2
Sop|? = |25 3.1
|S21] |50 (3.1)

A partir du schéma présenté figure 3.3, la densité de courant de bruit ramenée en entrée

s’exprime a partir de la densité de puissance de bruit en sortie N, telle que :

. Nout — Ny, So1?
feqg = o (3.2)
S21”Ro

avec Ny fournit par le moteur, Ny, le plancher du bruit en entrée et Ry la résistance

de normalisation 50f).

Circuit
d’alimentation

Source de courant Modéle . Sortie
1> | commandéeen > équivalent de > TIA 31 Sortie
courant la photodiode

FI1GURE 3.3: Schéma de principe du banc de simulation S-Parameters pour estimer le
bruit, la transimpédance et ’adaptation en sortie

3.2.4 Banc de simulation non-linéaire

Dans le cadre de ce travail, nous avons pour objectif de garantir une linéarité de ce
sous systéme vis-a-vis de la dynamique du signal regu. Les photodiodes utilisées sont
disponibles dans l'industrie. Nous n’avons pas de moyen, en dehors de la polarisation de

ces derniéres, d’influencer leur compression. C’est pourquoi le but visé dans la conception
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du TIA est de garantir un linéarité supérieure a celle de la photodiode. Dans cette section,

la linéarité est exclusivement associée au point de compression a 1 dB.

La compression est un effet non linéaire dit & la saturation du composant. La figure
3.4 montre le banc de simulation utilisé pour estimer le point de compression & 1 dB
du photorécepteur sous "Harmonic Balance". La source optique est modélisée a l'aide
d’ un simulateur électrique par une source de courant, comme vu précédemment, qui
correspond au photo-courant généré par une photodiode de 1 A/W. On a alors un courant
équivalent a la puissance optique. Le bloc "SDD2P" correspond au passage & travers la
photodiode et lie /,,; (Puissance optique a travers une photodiode de 1 A/W) et I,,4 (le
photo-courant en sortie de la photodiode PDCS32T-XS) a travers la responsivité R,q.
La puissance optique modulée est créée par une source de courant d’impédance 50 €2
assurant la génération du courant I,y a ’entrée de la photodiode. Afin de recréer les
conditions expérimentales souhaitées & m = 1, on fixe l'intensité de ce générateur de
facon a obtenir I, = Py, pc comme en figure 3.5. Le générateur de courant est donc
2.1opt = 2 % Pyp, pc. Pour finir on trace la courbe Py prp = f(Popt), ce qui permet de

déterminer la puissance optique a 1dB de compression quand m = 1.

2 e

FIGURE 3.4: Schéma de principe du banc de simulation non-linéaire pour estimer le
point de compression & 1dB du photorécepteur

I:)opt,ACz I:)opt,DC

.-

|:’opt‘ DC

>

FIGURE 3.5: Puissance optique modulée & I’entrée de la photodiode, P, ac en fonction
du temps
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3.2.5 Syntheése

Un photorécepteur est composant opto-électronique. Grace a la représentation équiva-
lente optique micro-onde, vu au chapitre 2, nous pouvons le simuler dans un environne-
ment électrique classique type "ADS". Dans ce paragraphe, nous avons montré différents
bancs de simulation de photorécepeur. Tout d’abord deux bancs de simulation petits
signaux, l'un utilisant le moteur de simulation "AC" et 'autre utilisant le banc de si-
mulation "S-Parameters". Le premier estime les parameétres petits signaux a partir du
courant et de la tension mesurés a différents points. Le second estime ces mémes para-
métres & partir du calcul des parameétres "S" et de la puissance en sortie. Dans les deux
nous obtenons les mémes résultats. Le troisieme banc de simulation présenté montre le
banc de simulation non-linéaire utilisant le moteur de simulation "Harmonic Balance"
qui va permettre d’estimer le comportement non-linéaire du circuit et plus particulie-
rement le point de compression & 1 dB a 'aide de la puissance optique en entrée et la

puissance électrique en sortie.

3.3 Conception de photorécepteur actif

Dans ce paragraphe nous nous intéressons a la conception de TIAs. Dans un premier
temps nous présentons une étude préliminaire dans laquelle nous nous intéressons & la
technologie PL15X afin de pouvoir définir le point de fonctionnement du transistor. Nous
regarderons ensuite la stabilité du transistor ainsi que les techniques de stabilisation uti-
lisées. Cette étape va nous permettre de définir quelles sont les meilleures topologies
d’amplification qui permettent de garantir la stabilité ainsi que le gain et le bruit rem-
plissant les objectifs & atteindre. Ce travail sert de base a la conception de trois circuits

TIAs qui sont présenteés.

Le premier circuit (TTA 1) utilise un montage cascode. Ce montage a pour avantage
d’augmenter l'isolation entre I’entrée et la sortie. On considére dans ce circuit une ten-
sion de polarisation unique a 5 V, pour le circuit ainsi que pour les différentes photodiodes
utilisées. La photodiode 1915DC est polarisée a 5 V et définit donc la tension d’alimen-
tation. Le montage cascode permet aussi de supporter cette tension d’alimentation mais
aussi de garantir une chute de tension au niveau du drain du transistor monté en source

commaune.

Le second circuit (TTA 2) utilise un montage en source commune ainsi qu'un circuit de
polarisation active. On utilise une polarisation active afin de conserver la polarisation &

5 V avec un transistor en source comiune.
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Le troisiéme circuit (TIA 3) utilise en montage en source commune. Pour ce circuit on
retire la contrainte de ’alimentation et on considére une alimentation différente pour la

photodiode et pour le TIA.

Pour chaque circuit on réalise une conception électrique puis une conception électroma-
gnétique. La conception électrique utilise des éléments modélisés électriquement. Lors de
la conception électromagnétique on réalise une simulation électromagnétique du circuit

sous l'environnement Momemtum-ADS.

3.3.1 Etude préliminaire de conception

Apres avoir présenté les différents bancs de simulation utilisés lors de la conception,
nous proposons une bréve présentation de la technologie utilisée, la PL15X de WIN
Semiconductors. Cette présentation comprend les principales caractéristiques relatives a
sa description vues dans le premier chapitre de cette thése. Pour finir nous présentons

des techniques permettant de stabiliser un transistor.

3.3.1.1 Description de la technologie

Les principales caractéristiques d’une technologie & étudier sont : les caractéristiques
statiques, les fréquences fr et fq: et les caractéristiques en bruit avec le facteur de
bruit minimum Fj,;,. On rappelle que nous utilisons la technologie PL15X de WIN
Semiconductors. Il s’agit d’une technologie pHEMT 150 nm sur GaAs.

On considére une technologie a transistor & effet de champ & déplétion, c’est-a-dire que
lorsque ce dernier n’est pas polarisé, il laisse passer des électrons dans le canal. On
utilisera une tension de grille comprise entre le pincement & -0,6V et la saturation a
0,5V. Les caractéristiques statiques iq en fonction de Vg, a différents Vi, sont tracées sur
la figure 3.6 pour un transistor avec deux doigts de grille de 75 um de long, donc de 150
pm de développement de grille.

On voit sur les courbes 3.6 que la saturation est atteinte pour une tension Vi, = 0,5V
De plus, la dynamique du Vy, varie de —0,7V a +0,5V. La tension de drain Vg s’étend

de 0 a 5V, au-dela le transistor atteint sa tension de claquage.

Nous étudions 'influence de la tension de polarisation sur fi,... Pour ce faire nous tracons
fmaz = f(Vis) pour différentes tension Vg, (figure 3.7) et fraz = f(Vys) pour différentes
tension Vg (figure 3.8). Polarisé & 2,5V, on peut estimer une consommation de 82,5 mW.
Les courbes 3.7 et 3.8 montrent que pour obtenir un f,q, supérieur & 150 GHz, il suffit

de polariser le transistor tel que —0,4V < Vg, < 0V et 1,5V < Vi, < 3V . On note un
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maximum a 182 GHz pour Vys = —0,2V et Vg = 1,5V. La fréquence fy,q, n'est pas
suffisante pour déterminer un point de polarisation. La figure 3.9 montre que la tension
de polarisation n’a pas une grande influence sur ce paramétre tant que I'on reste en
dessous de la droite de charge. On choisit dans la suite de polariser le transistor en classe

A ou en classe AB léger afin d’avoir une linéarité élevée.

m3
VDS=2.500
: DC.IDS.i=0.033
90_
VEs=0.
i
70__ VGS=0.100
60— VGS=2.776E-17
% A VGS=-0.100
- 50 VGS=-0.200 (V)
&1_5 40—_ VGS=-0.300
o) i VGS=-0.400
®) 30__ VGS=-0.500
O o044 VGS=-0.600
44 VGS=-0.700
) ] Va8
‘10 LI I 1 LI I LI I LI I LI
0 1 2 3 4 5

VDS (V)

FIGURE 3.6: Caractéristiques statiques représentant igs (A) en fonction de Vyy (V)
paramétré en Vs (V) pour un transistor issu de la technologie PL15X de 150 um de
développement de grille

200.0G—
. VGS=-0.100
N 150.0G
s ] VGS=-0.600
< 100.06—:,//f
£ ]
' .
50.00G
3 VGS=0.400
00000 N T ' T | T | T | T | T I T | T | T I T

1.0 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
VDS

FIGURE 3.7: Estimation de fp,.. (Hz) pour différentes tension de drain Vy, (V) para-
métré en Vs (V) pour un transistor de 2x75um de développement de grille
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FIGURE 3.8: Estimation de fnq. (Hz) pour différentes tension de drain Vs (V) para-
métré en Vg (V) pour un transistor de 2x75um de développement de grille
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FIGURE 3.9: Estimation de NF,,;, (en dB) & 4 GHz pour différentes tension de drain
Vys (V) paramétré en Vs (V) pour un transistor de 2x75um de développement de grille

3.3.1.2 Technique de stabilisation

Lorsque 'on aborde la conception d’un amplificateur actif, un paramétre important a

considérer est la stabilité. La stabilité s’évalue & travers le facteur de Rollet K et B

deéfinis dans [36] tels que :

_ 1 |Suf® — [Saaf* + [S117 Sz — S12" S|

K
2|S12% 521 |

B =1+1811]* = [Sa2|* + [S11% S22 — S12"Sa1| (3.4)
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On peut ainsi connaitre la stabilité conditionnelle ou inconditionnelle du composant en
fonction de I'impédance que ’on va présenter en entrée ou en sortie de celui-ci. Le tableau
3.1 répertorie les différentes conditions de stabilité. Il existe différentes fagons de stabiliser
un transistor en faisant des contre-réactions entre les différents accés du transistor. Dans
le cas des transistors de type FET, on peut utiliser une contre-réaction résistive entre
le drain et la grille (figure 3.10), une entre la grille et la source (figure 3.11) ou entre
le drain et la source (figure 3.12). Une autre technique peut étre utilisée, il s’agit de
I'inductance de dégénérescence dans la source. Cela consiste & introduire une inductance
dans la source afin de modifier les conditions de stabilité. Cette technique est souvent

utilisée dans la réalisation d’oscillateur.

TABLEAU 3.1: Conditions de stabilité

K= Pas d’adaptation possible
K>1 B > 0 | Inconditionnellement stable

|K|>1 B <=0 | Conditionnellement stable
K <-1 Instable

K<1 Conditionnellement stable

'S
1

FIGURE 3.10: Schéma d’une contre-réaction entre le drain et la grille & travers une
résistance

On propose d’observer I'influence de ces différentes techniques sur le facteur de stabilité
(K) d’un transistor de 2x75um de développement (utilisé dans la conception du TIA
3). Le choix de ce transistor sera discuté ultérieurement. Les figures 3.13, 3.15, 3.16 et
3.14 montre I'implémentation des différentes techniques de stabilisation que nous avons
évoquée. On voit sur ces courbes qu’il est impossible en utilisant la technique de 'induc-
tance de dégénérescence dans la source, la technique de contre-réaction résistive entre le
drain de la source (figure 3.12) ou la technique de contre-réaction résistive entre la grille
et la source (figure 3.11) de rendre le transistor inconditionnellement stable. Les deux

premiéres techniques ont une influence sur le facteur K en hautes fréquences mais pas
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1S
1

FI1GURE 3.11: Schéma d’une contre-réaction entre la grille et la source a travers une
résistance

D

S
I

FIGURE 3.12: Schéma d’une contre-réaction entre le drain et la source & travers une
résistance

pour les basses fréquences. L’utilisation uniquement de I’'une ou 'autre de ces techniques
ne peut garantir la stabilité inconditionnelle. En effet sur la figure 3.15 en faisant varier
la résistance de 100 2 & 1 k2, le facteur K ne passe jamais au-dessus de 'unité mais
augmente a hautes fréquences. On observe le méme phénomeéne sur la figure 3.14 lorsque
l'on fait varier la valeur de I'inductance dans la source. La contre-réaction entre la grille
et la source a une influence sur le facteur K pour des fréquences peu élevées mais ne
permet pas de garantir un K supérieur & l'unité pour les hautes fréquences. Par contre la
technique de contre-réaction résistive entre le drain et la grille (figure3.13) permet quant
& elle de garantir une instabilité inconditionnelle du transistor lorsque la résistance est
correctement dimensionnée. D’autre part on peut aussi coupler différentes techniques no-
tamment celle de 'inductance de dégénérescence dans la source avec la contre-réaction
résistive entre le drain et la grille. En effet, on voit que la premiére technique a un ef-
fet a hautes fréquences et la seconde en basses en fréquences. Avec ces deux techniques

cumulées, on peut alors combiner les avantages de chacun.
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FiGUuRE 3.13: Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um de WIN SC avec
une contre-réaction résistive entre le drain et la grille & travers une résistance
R=[100,200,300,400,500,600,700,800,900,1000] €2

L=1000 pH
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FIGURE 3.14: Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec inductance de
dégénérescence dans la source L=[100,200,300,400,500,600,700,800,900,1000] pH
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FiGure 3.15: Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec une
contre-réaction résistive entre le drain et la source & travers une résistance
R—[100,200,300,400,500,600,700,800,900,1000] €



Chapitre 3. Conception des circuits 82

b =

b \RZ‘IOOQ

0 LABLL L I
0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, GHz

FIGURE 3.16: Facteur K d’un transistor de dimension 2x75um avec une
contre-réaction résistive entre la source et la grille & travers une résistance
R=[10,20,30,40,50,60,70,80,90,100] €

3.3.1.3 Syntheése

Nous avons présenté ici une étude préliminaire de conception dans laquelle nous pro-
posons d’extraire les caractéristiques en continu d’un transistor donné. On parle des
caractéristiques statiques exprimées & 1"aide du courant de drain en fonction de la ten-
sion de drain pour différentes tension de grille. Cette courbe permet de définir le point
de polarisation du transistor et donc la classe de celui-ci. On choisira —0,4V < Vs < 0V

et 1,5V < Vys < 3V, soit en classe A, pour garantir un f,.. et fr suffisant.

Dans un second temps, nous regardons la stabilité du transistor. Cette stabilité est ex-
primée a travers les grandeurs "K" et "B". Différentes situations existent : la stabilité
inconditionnelle pour laquelle quelque soit I'impédance présentée en entrée ou en sortie
du transistor celui-ci reste stable; la stabilité conditionnelle pour laquelle il existe des
lieux d’impédances en entrée ou en sortie pouvant rendre le transistor instable et 1'in-
stabilité inconditionnelle pour laquelle quelque soit 'impédance présentée en entrée ou
en sortie le transistor est instable. C’est pourquoi nous présentons différentes techniques
de stabilisation a utiliser lorsque la stabilité n’est pas garantie. Notre analyse permet
d’identifier comme satisfaisantes soit une contre-réaction résistive entre le drain et la
grille, soit une contre-réaction résistive entre la grille et la source, soit alors un couplage

des différentes techniques.

Dans la suite nous proposons des circuits utilisant ces différentes techniques du fait de
Iinstabilité potentielle en basses fréquences de ce transistor. Pour le TIA1 nous utilisons
une contre-réaction résistive entre le drain et grille ainsi qu'une dégénérescence dans la
source. Dans le TTA2 nous utiliserons une dégénéresence dans la source. Dans le TTA3

nous utiliserons une contre-réaction résistive entre le drain et la grille.
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3.3.2 Circuit 1 : Montage cascode

Le montage cascode (figure 3.17) est une combinaison de deux montages différents a savoir
le montage en source commune et le montage en grille commune. Le montage en source
commune est la topologie de base la plus utilisée pour la conception d’amplificateurs.
Elle permet d’obtenir un gain en tension élevé. L’admittance en entrée est dominée par
la capacité Cgys. Cette derniere influence la fréquence de coupure haute. L'impédance
d’entrée varie avec la fréquence et rend difficile ’adaptation trés large bande. Dans le
montage en grille commune, le signal d’entrée est appliqué a la source et le signal de
sortie récupéré sur le drain. Le gain en courant est égal & 'unité : c’est un étage tampon
de courant. Son admittance d’entrée étant élevée, les bandes passantes sont plus grandes
que celles obtenues avec le montage en source commune. Néanmoins, ce montage est le
moins utilisé car 'isolation entre la sortie et I’entrée est bien plus faible, entrainant un
risque d’instabilité. Le montage cascode associe les avantages et les inconvénients de ces
deux montages : la bande passante est plus large, l’isolation entre la sortie et ’entrée
est plus grande, permettant d’éliminer ainsi l’effet Miller (par la réduction de la capacité

reliant l'entrée a la sortie).

On réalise un montage cascode en utilisant la technologie PL15X avec deux transistors
4x75 um. A partir de cette structure nous estimons les performances maximum en gain
et minimum en bruit. On choisit ici un transistor avec un développement de grille deux
fois plus grand que celui utilisé lors de I’étude préliminaire afin d’avoir une linéarité plus

élevée sur ce circuit.

Cette topologie est conditionnellement stable avec la technologie utilisée. Pour la rendre
stable, on peut soit utiliser la technique de la contre-réaction résistive uniquement, soit
la combiner avec la technique de l'inductance de dégénéresence dans la source. Nous

choisissons la deuxiéme solution car elle permet une meilleure stabilité hautes fréquences.

En utilisant cette topologie, le transistor est polarisé avec Vg1 = —0,25V. On choisit
Vgs2 = 1,25V car en dessous on a moins de gain (5 dB sur la transimpédance maximum)
et une remontée de ieqmin d’environ 0,5 pA/x/E. On choisit un Vyz; = 5V afin de
pouvoir alimenter la photodiode 1915DC. On peut alors estimer les performances du

circuit.

3.3.2.1 Conception électrique

Dans un premier temps, nous allons analyser la stabilité du circuit ainsi que les perfor-
mances limites que I'on peut obtenir avec cette topologie d’amplification utilisée avec

la photodiode PDCS32T. Pour stabiliser le circuit nous combinons deux techniques de
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FIGURE 3.17: Schéma d’un montage cascode

stabilisation, la contre réaction entre le drain du transistor 75 et la grille du transistor
T et la dégénérescence dans la source du transistor 77 pour renforcer la stabilité hautes

fréquences.

La figure 3.18 montre le circuit électrique utilisé nous amenant & la conception du TIA
dit "TTA 1" par la suite. L’inductance dans la source est telle que Lgq, = 900pH et la
résistance de contre réaction est telle que Rgqp = 850€2. Nous regardons maintenant la

stabilité du circuit & travers les parametres K et B.

Rs Ry Rs Rs —-r-
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S ! —I' out
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Tl
(o8 L,
Cl Rl

FIGURE 3.18: Schéma électrique du montage cascode associé au circuit TIA 1 avec sa
contre-réaction résistive entre le drain et la grille et sa dégénérescence dans la source

En utilisant le tableau 3.1 et les figures 3.19 et 3.20, on voit que, dans la bande 0,1
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- 40 GHz, K reste supérieur & 1 et B supérieur & 0. On a donc une stabilité incondi-
tionnelle dans cette bande de fréquences. On peut maintenant regarder les performances

atteignables en utilisant un tel circuit.
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F1GURE 3.19: Facteur K sur 50  du circuit TIA 1 entre 0,1 GHz et 40 GHz
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F1GURE 3.20: Facteur B sur 50  du circuit TIA 1 entre 0,1 GHz et 40 GHz

Les figures 3.21 et 3.22 montrent les performances théoriques limites atteignables par cet
élément cascode stabilisé. On observe qu’il est possible d’atteindre ’objectif fixé en bruit
de 5 pA/ VHz. De méme en transimpédance, avec un maximum supérieur a 53 dBQ
dans la bande, on peut atteindre la transimpédance & 49,6 dB() imposée par le cahier
des charges. Cette étape permet d’estimer la faisabilité du photorécepteur ce qui nous

permet d’étudier les réseaux d’adaptation.

La figure 3.23 nous montrent les impédances mises en jeu dans le cadre du TIA1 pour
ainsi mettre en évidence les impédances a adapter en entrée. On voit alors 'impédance

optimale en bruit I'yy, le S11* ainsi que I'impédance de la photodiode. Comme prévu les
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FIGURE 3.21: i¢qmin en pA/vVHz du circuit TIA 1 entre 1 GHz et 6 GHz avec la
photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.22: Z7 pqz en dBS2 du circuit TIA 1 entre 1 GHz et 6 GHz avec la photodiode
PDCS32T

impédances de la photodiode se trouvent de la partie capacitive de "abaque de Smith
tandis que le Sii* et le 'y sont dans la partie inductive. Le réseau d’adaptation a
concevoir a pour but de rapprocher les impédances de la photodiode du I'impédance
optimale en bruit pour générer le moins de bruit et & la fois du Sii* pour générer
le maximum de gain. Nous définissons le réseau d’adaptation entre la photodiode et
I'entrée du TTIA. On observe que 'y et S11* sont relativement proches pour le composant
considéré. Ceci est du au développement de grille relativement important. Proches de
50€2, ces impédances sont favorables & la conception d’'un LNA. Cependant elles sont

¢loignées de I'impédance de la photodiode.

La figure 3.24 montre le réseau d’adaptation utilisé qui permet de réaliser 'adaptation

entre 'impédance optimale en bruit et I'impédance de la photodiode PDCS32T présentée
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F1GURE 3.23: Impédance optimale de bruit I',,; et S11* des transistors avec leur contre
réaction et son circuit d’autopolarisation et impédance de la photodiode PDCS32T sur
50 Q entre 2 et 5 GHz

en entrée. Ce réseau est une structure en "T" composée d’une inductance série et d’une
inductance paralléle suivie d’une capacité série. Cette topologie permet de réduire les
valeurs des composants et d’élargir la bande. On réalise 'adaptation en sortie sur une

charge 50€). Nous présentons figure 3.25 un schéma électrique du TTA 1.
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F1cURE 3.24: Conception du circuit d’adaptation en entrée pour réaliser la transfor-
mation d’impédance entre le I',,; et leS11+ du transistor avec sa contre réaction et son
circuit d’autopolarisation et I'impédance de la photodiode PDCS32T sur 50 €2

A partir de ce circuit électrique et le banc de simulation présenté en figure3.3, nous es-
timons les performances en gain et bruit que I’on peut obtenir. La figure 3.26 montre

I’adaptation en sortie du photorécepteur a travers son See en dB entre 2 et 5 GHz. On
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F1cURE 3.25: Circuit électrique TTA 1

obtient une adaptation en sortie inférieur & -10 dB dans la bande 2,9 - 3.4 GHz. La fi-
gure 3.27 présente le gain transimpédance obtenu. Celui-ci est supérieur a 56 dB{2 entre
2,9 GHz et 3,4 GHz avec une ondulation dans la bande inférieure a 1 dB€). La figure
3.28 montre les performances en bruit du photorécepteur entre 2 et 5 GHz & travers la
densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée. A partir de cette simulation,
on obtient un 4., inférieur & 5 pA/\/FZ dans la bande 2,9 GHz et 3,4 GHz. Ces valeurs
de gain, d’adaptation et de bruit ainsi obtenues par I’étape de la conception électrique,
nous servirons d’objectifs & atteindre lors de l'implantation effective du layout et son
optimisation électromagnétique. Elles conviennent au cahier des charges, avec une marge
suffisante. Dans la section suivante, nous allons passer & la conception électromagné-
tique et ainsi dessiner le circuit et ensuite le simuler. Nous aurons pour objectif un gain
transimpédance supérieur a 54 dB€) avec une ondulation inférieure a -1 dB, une den-
sité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée inférieure a 5 pA/ VHz et une

adaptation en sortie inférieure a -10 dB.
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FIGURE 3.26: |S21| et |Sa2| en dB du circuit TIA 1 en simulation électrique entre 2
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FIGURE 3.27: Z7 en  du circuit TIA 1 en simulation électrique entre 2 GHz et 5 GHz
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3.3.2.2 Conception électromagnétique

Nous utilisons ’environnement Momentum-ADS de sorte & réaliser une simulation élec-
tromagnétique de I’ensemble du circuit. Les éléments du circuit sont alors réajustés afin
de se rapprocher de la réponse obtenue lors de la conception électrique et surtout pour

répondre aux objectifs fixés.

La conception est faite par segmentation en réalisant la conception de la topologie de
stabilisation dans un premier temps avant de se tourner vers la conception des réseaux
d’adaptation. Les éléments sont optimisés de nouveau afin de corriger les divergences
entre 1’électrique et ’électromagnétique et afin de répondre aux objectifs fixés par le

cahier des charges.

La figure 3.29 montre le layout du circuit TIA1 & montage cascode en utilisant la tech-
nologie PL15LN. A partir de ce circuit nous utilisons la matrice S du circuit obtenu par
simulation électromagnétique. Celle-ci est injectée dans ’environnement électrique afin

d’estimer les performances du circuit en gain et en bruit.

DCin

FicUre 3.29: Layout du circuit TIA 1 de dimension 2 mm x 2 mm réalisé sous
Momentum-ADS

La figure 3.30 montre les performances en gain transimpédance du circuit entre 2 et
5 GHz. Le photorécepteur présente un gain supérieur & 51,5 dB{2 avec une ondulation
inférieure & 1 dB dans la bande 2,9 - 3,4 GHz. Le gain obtenu en utilisant la simulation
électromagnétique est inférieur au gain transimpédance obtenu en simulation électrique.
La comparaison est montrée en figure 3.30. Cela est du au fait que les pertes estimées
dans les composants passifs ne sont pas totalement prises en compte dans la simulation

électrique. Les performances en bruit & travers la densité équivalente de courant de bruit
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ramenée en entrée sont montrées en figure 3.32 entre 2 et 5 GHz. Nous obtenons alors
un bruit inférieur a 5,5 pA/v Hz dans la bande 2,9-3,4 GHz. On obtient également un

bruit en simulation électromagnétique dégradé par rapport & celui obtenu en simulation

électrique. Nous retrouvons aussi ici un phénomeéne du aux pertes introduites par les com-

posants passifs. Par contre le |Sao| présenté en figure 7?7 est légérement inférieur a celui

obtenu en simulation électrique. Les éléments passifs atténuent les réflexions, également

par leur pertes additionnelles. Leurs parties réactives semblent également étre affectées,

notamment par les lignes de connexions et les différents couplages. Les résonances sur le

S99 se dédoublent et le minimum de réflexion est décalé de 3 GHz a 3,5 GHz.

ZT en Ohm

FiGure 3.30:

1S21| et |S22| en dB

FiGURE 3.31:
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FIGURE 3.32: icq en pA/v Hz du circuit TIA 1 en simulation électromagnétique entre
2 GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T

Sur la figure 3.33, nous montrons la densité de puissance en sortie du photorécepteur en
fonction de la puissance optique en entrée en considérant une résponsivité de 0,8 A/W au
niveau de la photodiode et un taux de modulation m = 1. Sur cette courbe, on voit que
la compression est atteinte pour une puissance en entrée de 4,3 dBm et une puissance de

15 dBm en sortie.

20 54
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o [ T ‘ T T T T T T T ‘ T 44
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FIGURE 3.33: Zp = f(Popt,in) avec Zy en dBQ et P,,; ;,, en dBm du photorécepteur a
3,1 GHz pour Rpp =0,8 A/Wet m=1

La figure 3.34 montre le facteur K une fois la conception électromagnétique effectuée. A
20 GHz, on voit trés bien que le K passe en dessous de 'unité. Pour cela nous regardons
aussi les cercles de stabilité en entrée et en sortie. Ces cercles nous montrent que le phé-
nomeéne observé & cette fréquence ne devrait pas poser de problémes car les impédances

pouvant rendre le circuit instable sont loin des impédances mises en jeu.
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FIGURE 3.34: Facteur de Rollet K du circuit TIA 1 entre 0 et 40 GHz avec 50
présenté en entrée et en sortie - Cercles de stabilité en entrée et en sortie

Au final le circuit correspond au cahier des charges en terme de gain avec une transim-

pédance supérieure a 49,6 dBQ2 et en terme de linéarité avec un compression 4 1 dB

pour une puissance optique de 4,3 dBm avec m = 1. Par contre il ne correspond pas aux

objectifs fixés en terme de bruit avec iy < 5,5 pA/vV Hz.
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3.3.3 Circuit 2 : Polarisation active

Dans ce paragraphe nous proposons une deuxiéme solution de TTA, dénommé TIA 2,
voir figure 3.45. Cette solution utilise une polarisation active et un transistor monté
en source commune. Nous utilisons une polarisation active afin de pouvoir intégrer le
circuit de polarisation de la photodiode sur ce circuit tout en garantissant une tension de
polarisation optimale au niveau du drain du transistor en source commune. On conserve
ainsi ’alimentation du circuit & 5 V tout en réalisant une chute de tension au niveau du

transistor monté en source commune.

3.3.3.1 Conception électrique

Dans ce circuit, la photodiode est polarisée & travers le "MMIC" car nous considérons
une contrainte qui est le nombre d’alimentation disponible au niveau du boitier. En effet
nous ne considérons qu’un seul plot dédié a ’alimentation. Ici nous polarisons la pho-
todiode a 5 V et le MMIC & 2,5 V. C’est pourquoi nous allons utiliser un transistor en
source commune polarisé a travers un circuit de polarisation actif sur le drain. Celui-ci
réalisera une chute de tension entre la source "DC" a4 5 V et la tension de drain que
I’on souhaite appliquer au transistor monté en source commune. On choisit au niveau
du transistor en source commune un transistor plus petit de dimensions 2x50 um afin
d’obtenir des impédances du transistor plus proches de celles de I'impédance de photo-
diode. Le transistor en source commune est auto-polarisé par une résistance au niveau
de la source. Cette résistance réalise une différence de potentiel négative entre la grille et
la source et permet ainsi d’obtenir une tension V,, = —0,3V. Le circuit de polarisation
fait remonter le K en basses fréquences, il nous faut alors stabiliser le circuit en hautes
fréquences. La stabilisation s’effectue alors & travers une inductance de dégénérescence

dans la source.

La figure 3.35 montre la structure d’amplification utilisée dans le cadre du circuit TIA
2. Sur cette figure, on voit le transistor monté en source commune autopolarisé ainsi que
le circuit de polarisation actif qui permet de réaliser une chute de tension au niveau du

drain du premier transistor.

En utilisant le tableau 3.1 et les figures 3.36 et 3.37, on voit que, dans la bande 0,1
- 40 GHz, B supérieure a 0. Par contre K descend en dessous de 1 aux alentours de
23GHz. On a donc une stabilisation confirmée jusqu’a 20 GHz et pas au-dela. Ce défaut
de stabilisation, qui fut une erreur de conception, aura des répercussions analysées au
chapitre 4. On peut maintenant regarder les performances que ’on peut atteindre en

utilisant un tel circuit.
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G Ry

F1GURE 3.35: Topologie d’amplification associée au circuit TTA2
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F1GURE 3.36: Facteur K sur 50 2 du circuit TTA 2 entre 0,1 GHz et 40 GHz

Les figures 3.38 et 3.39 montrent les performances théoriques limites atteignables avec
une telle structure. On voit bien qu’il est possible d’atteindre ’objectif fixé en bruit de 5
pA/v/Hz avec un teq,min inférieur a 3pA/vHz a6 GHz. De méme en transimpédance, la
transimpédance maximum est supérieur & 53 dB) dans la bande. On peut donc atteindre
la transimépdance & 49,6 dBS) imposée par le cahier des charges. Cette étape valide la

faisabilité du photorécepteur.

La figure 3.40 montre les impédances mises en jeu avec ce montage. Les impédances

Popt et S11*x étant proches du circuit ouvert, on choisit de réaliser la transformation
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F1GURE 3.37: Facteur B sur 50  du circuit TTA 2 entre 0,1 GHz et 40 GHz
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FIGURE 3.38: icqmin €N pA/\/E du circuit TIA 2 entre 1 GHz et 6 GHz avec la
photodiode PDCS32T

d’impédance & travers une simple inductance paralléle. Celle-ci engendrera une rotation
sur équi-G en direction de I'impédance de photodiode. Le choix d’un seul composant
permettra de minimiser les pertes électromagnétiques. Au final, nous présentons sur la

figure 3.41 le circuit électrique associé au TIA 2.

L’adaptation en entrée est constituée d’une inductance paralléle qui va définir la fréquence
centrale. L’adaptation en sortie est quant a elle réalisée en mettant en cascade deux

cellules passe-haut composées d’une inductance paralléle suivie d’une capacité en série.

La figure 3.42 montre le |Sa1| et le |Sa2| en dB entre 2 et 5 GHz obtenus par simulation
du circuit électrique associé au TTA 2. Nous obtenons dans la bande 2,9 - 3,4 GHz une
adaptation en sortie inférieur a -15 dB sur 50 €. Le |S2;| est supérieur a 16,8 dB dans

la bande avec une ondulation de 0,6 dB. La figure 3.43 montre le gain transimpédance
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FIGURE 3.39: Zp 1145 en dBQ du circuit TTIA 2 entre 1 GHz et 6 GHz avec la photodiode
PDCS32T
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FIGURE 3.40: Impédance optimale de bruit I',,; et S11* de la topologie d’amplification
et impédance de la photodiode PDCS32T sur 50 2 entre 2 et 5 GHz

obtenu. Nous obtenons un gain transimpédance supérieur & 51 dB) entre 2,9 GHz et
3,4 GHz avec une ondulation inférieure & 0,6 dBS). La figure 3.44 montre la densité

équivalente de courant de bruit ramenée en entrée entre 2 et 5 GHz obtenue & partir de
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FIGURE 3.41: Schéma électrique associé au circuit TTA 2

la simulation électrique. Nous obtenons un i, inférieur & 3,5 pA/v Hz entre 2,9 - 34
GHz.
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FIGURE 3.42: |Sai| et |Saz| en dB du circuit TIA 2 en simulation électrique entre 2
GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T

Nous obtenons un circuit avec un gain transimpédance supérieur & 51 dB(), un bruit
inférieur a 3,5 pA/+v/ Hz et une adaptation en sortie inférieure a -15 dB. Les performances

ainsi estimées répondent donc au cahier des charges.
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F1GURE 3.43: Z7 en dBS2 du circuit TTA 2 en simulation électrique entre 2 GHz et 5
GHz avec la photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.44: 4., en pA/vV Hz du circuit TIA 2 en simulation électrique entre 2 GHz
et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T

3.3.3.2 Conception électromagnétique

A partir du circuit électrique précédemment décrit, nous concevons le layout du circuit
en ajustant les différents éléments composant le circuit afin de corriger les écarts entre la
simulation électrique et électromagnétique. La conception de ce circuit est faite dans un
premier temps par segmentation en commencant par la topologie d’amplification puis les
réseaux d’adaptation en entrée et en sortie. La figure 3.45 montre le layout du circuit TIA
2 de dimension 2 mm x 2mm réalisé sous Momentum-ADS. On considére en entrée et

sortie des plots de connections ainsi qu'un plot d’alimentation dans la partie supérieure.
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De plus on reconnait aisément les éléments introduits dans le schéma électrique avec le

circuit de polarisation active et le transistor en source commune.

DCin
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FI1GUuRE 3.45: Layout du circuit TIA2 de dimension 2 mm x 2 mm réalisé sous
Momentum-ADS

Le photorécepteur présente un |Sgo| en dB inférieur a -15 dB dans la bande 2,9 - 34
GHz. Le |S21| en dB reste supérieur a 16,8 dB. La figure 3.47 montre la transimpédance
du photorécepteur entre 2 et 5 GHz. Ce photorécepteur présente une transimpédance
supérieure & 51 dB2 dans la bande 2,9 - 3,4 GHz. Par contre on voit une forte pente
au-dela de 3,5 GHz. Le circuit est trés sélectif en bande passante du fait de son réseau
d’adaptation en entrée comprenant une seule inductance en paralléle. La figure 3.48
montre la densité équivalente de courant de bruit du photorécepteur entre 2 et 5 GHz.

Ce photorécepteur présente un i, inférieur a 4 pA/v/ Hz dans la bande 2,9 - 3,4 GHz.

Ce circuit respecte donc le cahier des charges. Ce circuit comprend également le circuit
de polarisation de la photodiode. Ce circuit est donc une bonne solution aux vues des
résultats de simulation électromagnétiques. Les écarts avec les résultats de simulation
électriques restent minimes. Ceci est du a la réduction du nombre d’éléments d’adaptation
entre la photodiode et le circuit, en contre partie d’'une sélectivité fréquentielle plus
forte sur Zp. Sur la figure 3.49, nous montrons la densité de puissance en sortie du
photorécepteur en fonction de la puissance optique en entrée en considérant m = 1 et
une résponsivité de 0,8 A/W au niveau de la photodiode. Sur cette courbe, on voit que
la compression est atteinte pour une puissance optique en entrée de 2,78 dBm et une

puissance de 12,7 dBm en sortie.
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FIGURE 3.46: |So1| et |S22| en dB du circuit TIA 2 entre 2 GHz et 5 GHz avec la
photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.47: Zr en ) du circuit TIA 2 en simulation électromagnétique entre 2 GHz
et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.48: i.q en pA/v Hz du circuit TIA 2 en simulation électromagnétique entre
2 GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.49: Zp = f(P,pt,in avec Zp en dBQ et Py i en dBm du photorécepteur a
3,1 GHz pour Rpp =0,8 A/Wetm=1

La figure 3.50 montre le facteur K une fois le circuit simulé sous ’environnement élec-
tromagnétique. Sur cette figure, on voit que le facteur K passe en dessous de 'unité a
partir de 22 GHz. Ce phénoméne sera étudié en détail dans le chapitre suivant pour ce

circuit.

fut® L e I I I B
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freq, GHz

FiGUure 3.50: Facteur de Rollet K du circuit TTA 2 entre 0 et 40 GHz avec 50 2
présenté en entrée et en sortie

Par rapport au TIA 1, ce circuit présente des meilleures performances en gain et en bruit
mais avec une moins bonne linéarité. Il respecte le cahier des charges sur chacun des

parameétres.
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3.3.4 Circuit 3 : Source commune

Dans ce paragraphe, nous présentons une troisiéme solution. Dans ’ordre chronologique,
celle-ci a été réalisée aprés les mesures du TIA 2 et inclue donc une approche d’optimisa-
tion notamment de la stabilisation mieux maitrisée. Celle-ci ne prend pas en compte la
contrainte de ’alimentation commune & la photodiode et au TIA. On peut alors présenter
la tension adéquate directement sur le drain de celui-ci. Ce TTA utilise un transistor en

source commune.

3.3.4.1 Conception électrique

Dans un premier temps, la conception du TIA se fait & travers les éléments modélisés
électriquement. On commence par analyser les caractéristiques statiques du transistor.
Nous choisissons ici un transistor 2x75 pum. On choisit ce transistor car on décide pour
ce circuit de s’affranchir de la contrainte de 1’alimentation unique. On a donc des ali-
mentations distinctes pour la photodiode et pour le TIA. On observe les caractéristiques
a l'aide des courbes de igs = f(vgs) paramétrées en vgs. La figure 3.51 montre que ce
transistor a une tension de claquage a partir de vgs = 5V. Dans le cadre de ce photo-
récepteur, nous souhaitons conserver un TIA linéaire malgré une dynamique importante
du signal regu entre -4 dBm et +2 dBm optique, c’est pourquoi on choisit de s’éloigner

dsclaquage
2

de cette tension de claquage en prenant une marge de ’ . On choisit de polariser

le transistor en classe A a savoir & vgs = —0,3V et vgs = 2,5V
m3
\VDS=2.500
C téristi tacti t istor 2x75 DC.IDS.i=0.024
o0 aractéristiques stactiques transistor 2x75 um VGS=.0.300000
i VBe8=8.
faEs
70_- ¥GS=O1: 139808E 16
60 =i 388E-
T 7] VGS=-0100
c 50—_ / VGS=-0.200
404 VGS=-0.300
A VGS=-0.400
= 307 VGS=-0.500
20— VGS=-0.600
1 VGS=-0.700
10 VGS=-0.800
0
00 05 10 15 20 25 3.0 35 40 45 5.0
VDS enV

FI1GURE 3.51: caractéristiques statiques du transistor 2x75 um

Les figures 3.52 et 3.53 montrent que le transistor avec Vs = —0,3V et Vg = 2,5V aun

K inférieur & 1 et un B supérieur & 0. Ce transistor ainsi polarisé est conditionnellement
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stable. L’instabilité potentielle se situe en basses fréquences, c’est pourquoi nous propo-
sons d’utiliser une contre réaction résistive entre le drain et la grille du transistor afin de

diminuer la réserve de gain basses fréquences.
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FIGURE 3.52: Facteur K entre 0 et 260 GHz du transistor 2x75 ym avec Vg, = —0,3V
et Vgs = 2,5V
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FIGURE 3.53: Facteur B entre 0 et 260 GHz du transistor 2x75 ym avec Vg, = —0,3V
et Vys = 2,5V

Les figures 3.54 et 3.55 montre que plus la valeur de la résistance de contre-réaction
est faible, plus le facteur K s’éloigne de 1 et B reste supérieur a 0. On dimensionne
la résistance telle que Rgiqp = 145€). Le circuit se stabilise donc. Le transistor 2x75um
est contre-réactionné et autopolarisé. On rajoute aussi les lignes de transmissions en

s’appuyant sur leur modeéle électrique.

On regarde 'impédance de la photodiode PDCS32T sur 5012, 'impédance conjuguée du

S11 du transistor et son impédance optimale en bruit I'yy. La figure 3.56 montre ces
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FIGURE 3.54: Facteur K entre 0 et 40 GHz du transistor 2x75 ym avec Vg, = —0,3V
et Vs = 2,5V avec une contre-réaction entre le drain et la grille Rgtqp = [100 — 500]$2
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FIGURE 3.55: Facteur B entre 0 et 40 GHz du transistor 2x75 pm avec Vy, = —0,3V
et Vygs = 2,5V avec une contre-réaction entre le drain et la grille Rgtqp = [100 — 500]$2

impédances entre 2 et 5 GHz. On peut noter que l'impédance optimale en bruit est
proche de la région optimale en gain (figure 3.56). En adaptant au maximum de gain, on

ne devrait pas dégrader le bruit de fagon significative.

La figure 3.57 propose un réseau type d’adaptation & 5 éléments afin de réaliser de
maniére & élargir en bande passante. Le dimensionnement des éléments est fait par la

suite.

La figure 3.58 montre le schéma électrique associé au TIA utilisé dans ce photorécep-
teur comprenant le transistor autopolarisé, le "T" de polarisation ainsi que les réseaux
d’adaptation en entrée et en sortie. Le réseau d’adaptation en sortie est de type passe-bas
en pi et est composé d’une capacité paralléle, d’'une inductance série puis d’une capacité
paralléle. On choisit un réseau de type passe-bas afin de pouvoir atténuer les éventuelles

remontées de gain hautes fréquences car le transistor a un maximum bien supérieur &
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FIGURE 3.56: Impédance optimale de bruit I',,; et S11* du transistor avec sa contre
réaction et son circuit d’autopolarisation et impédance de la photodiode PDCS32T sur
50 Q entre 2 et 5 GHz

F1cUrEe 3.57: Conception du circuit d’adaptation en entrée pour réaliser la transfor-
mation d’impédance entre le I',,; et leS11+ de la topologie d’amplification du TIA 3 et
I'impédance de la photodiode PDCS32T sur 50 €2

la bande de travail et donc une réserve de gain que l'on souhaite atténuer & travers ce

réseau.
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A partir de ce schéma nous estimons les performances du circuit en utilisant la mo-
délisation des éléments dans l’environnement électrique en lui présentant en entrée la
photodiode PDCS32T-XS. La figure 3.59 montre le |Sa1]| et le |Sa2| en dB du circuit TTA
3 connecté a la photodiode entre 2 GHz et 5 GHz. Le photorécepteur atteint un |So; |
maximum de 20 dB dans la bande 2,9 - 3,4 GHz avec un |Sas| inférieur a -10 dB.
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FIGURE 3.59: |Sa1| et |Sa2| en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la
photodiode PDCS32T

La figure 3.60 montre une densité équivalente de courant de bruit inférieur & 5 pA/vV Hz
dans la bande 2,9 - 3,4 GHz, le photorécepteur génére un bruit suffisamment faible pour

le systéme dans lequel ce photorécepteur est intégré.

La figure 3.61 montre la transimpédance du photorécepteur avec un maximum de 500 €2
dans la bande [2,9 - 3,4] GHz.

Le circuit congu sous ’environnement électrique donne des résultats qui remplissent les

contraintes du cahier des charges.
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FIGURE 3.60: i.q en pA /v Hz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T
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FIGURE 3.61: Zr en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T
3.3.4.2 Conception électromagnétique

A partir de la conception dans ’environnement électrique nous réalisons le "layout" du

circuit et sa simulation sous ’environnement Momementum-ADS. Le "layout" est alors
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optimisé par simulation électromagnétique. Le résultat est montré figure 3.62.

G DCin

FIGURE 3.62: Layout associé au circuit TIA 3 en source commune sous ’environnement
MOMENTUM de dimension 2,15 mm x 1,4 mm

Dans la réalisation du "layout", on prend en considération des plots de type "GSG"
("Ground-Signal-Ground" ou "Masse-Signal-Masse") en entrée et en sortie avec un écar-
tement de 150 um. Nous prévoyons aussi un plot d’alimentation afin d’alimenter le circuit.
Contrairement au circuit présenté dans la section précédente, nous décidons de polariser
la photodiode en externe afin de découpler les deux tensions d’alimentation (Photodiode
et TTA). La figure 3.63 montre le |Sa1]| et le |Sa2| en dB du circuit TTA 3 connecté a la
photodiode PDCS32T. Le photorécepteur atteint un |Se;| maximum de 18,85 dB daus la
bande [2,9 - 3,4] GHz avec un minimum de 18,67 dB. On a donc une ondulation inférieur
a 0,2 dB. Le |Syz| est inférieur a -9,7 dB sur tout la plage. En terme de gain le circuit
présente un gain supérieur a celui donner par la cahier des charges par contre il présente

une adaptation en sortie dégradée.

La figure 3.64 montre une densité équivalente de courant de bruit inférieure 4 4,6 pA /v Hz
dans la bande 2,9 - 3,4 GHz. Ce bruit a été réduit par rapport a la simulation électrique

notamment par des efforts importants de ré-optimisation sur la largeur de bande.

La figure 3.65 montre la transimpédance du photorécepteur avec un maximum de 437,5
Q dans la bande 2,9 - 3,4 GHz et un minimum de 429 .

Le comportement non-linéaire a partir de la simulation électromagnétique est étudié uti-
lisant le banc de simulation présenté en figure 3.4. Les figures 3.66 et 3.67 montrent
respectivement la puissance en sortie sur une charge 50 €2 et la transimpédance en fonc-
tion de la puissance optique en entrée & 3,1 GHz en considérant différentes responsivités

de la photodiode.
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FIGURE 3.63: |So1| et |Saz| en dB du circuit TIA 3 connecté & la photodiode PDCS32T
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FIGURE 3.64: i,y en pA /v Hz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T

On voit que plus la responsivité est élevée, plus le point de compression & 1 dB est obtenu
pour une puissance optique en entrée faible mais il reste supérieur & 2 dBm optique en
entrée pour m = 1. Nous regardons maintenant si ce comportement est maintenu dans

la bande de fréquences.
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mmmmm— Simulation électromagnétique apras oplimisation
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F1GURE 3.65: Zr en Q du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T

20

JL11]
()
(»)
«»

Pout en dBm

Popt en dBm

FIGURE 3.66: P,y = f(Popt,in) avec Poyy et Pypin en dBm du photorécepteur a 3,1
GHz pour Rpp =[0,7—0,8—0,9—1] A/W avec m =1

Les figures 3.68 et 3.69 montre respectivement la puissance en sortie sur une charge 50 Q2
et la transimpédance en fonction de la puissance optique en entrée pour une responsivité
Rpp = 0,8 A/W pour différents points de fréquences contenus dans la bande passante
considérée. La puissance de compression a 1dB reste otenue pour des puissances optiques

supérieures & 2 dBm (pour m = 1).
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FIGURE 3.67: Zp = f(Popt,in) avec Zyp en Q et P, ;, en dBm du photorécepteur a
3,1 GHz pour Rpp =1[0,7—-0,8—-0,9—-1] A/Wet m=1
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FIGURE 3.68: Poyt = f(Poptin) avec Poyy et Popiin en dBm du photorécepteur a
fe=12,9-3-3,1-3,2—3,3—3,4] GHz pour Rpp =0,8 A/Wet m=1

Les figures 3.70 et 3.71 montrent le facteur K une fois le circuit simulé en électromagné-
tique. On voit sur ces figures que le K devient inférieur & 'unité entre 14 et 16 GHz.
Nous tracons alors les cercles de stabilité en entrée et en sortie. Ces cercles nous montrent
que le circuit est conditionnellement stable et que les impédances mises en jeu dans ce

circuit ne devraient pas provoquer d’instabilités.

Par rapport aux deux autres circuits, ce circuit présente un gain plus élevé et des per-
formances en bruit et en linéarité intermédiaires. Il respecte le cahier des charges. On
accepte d’avoir des pertes dans les passifs pour élargir la bande, ce qui améliore fortement

les performances & force de ré-optimisation.
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FIGURE 3.69: Zp = f(Popt.in) avec Zp en Q et P,y i, en dBm du photorécepteur a
fo=12,9-3-31-32-33—3,4 GHz pour Rpp = 0,8 A/W et m = 1
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FIGURE 3.70: Facteur de Rollet K du circuit TIA 3 entre 0 et 40 GHz avec 50
présenté en entrée et en sortie

3.3.4.3 Sensibilité du photorécepteur

Dans ce paragraphe nous nous intéressons a la robustesse des circuit. Ici nous nous
intéressons a la sensibilité du circuit vis-a-vis des dispersions de la photodiode et en
particulier de deux parameétres : la longueur du fil de "bonding" et la capacité paralléle
du modéle équivalent de la photodiode. Ensuite nous proposons une solution afin de

corriger cette dispersion. Dans un premier temps nous regardons la sensibilité vis-a-vis de
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FIGURE 3.71: Facteur de Rollet K du circuit TIA 3 entre 12 et 16 GHz avec 50
présenté en entrée et en sortie
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FIGURE 3.72: Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA 3 sur 50 © en entrée
et en sortie

la longueur de fil de bonding qui est modélisé dans notre simulation par une inductance
en considérant InH pour lmm de longueur de fil. Nous regardons 'influence de cette

longueur sur les parameétres petits signaux.

Les figures 3.73 et 3.74 montrent le |So1| et le |Sa2| en dB ainsi que le Z7 en 2 du circuit
TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode PDCS32T en considérant une longueur
de fil de bonding comprise entre 100 pm et 1000 gm. On voit que pour cette variation
considérée, il n’y a pas de déviation importante de la réponse du circuit. La figure 3.75
montre le iqq en pA/vHz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
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PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre 100 pm et 1000
pm également. Pour cette variation considérée il n’y a pas de déviation importante de la
réponse du circuit. Au final, on peut dire que dans lors du cablage de la photodiode et
du TIA, la longueur du fil n’aura pas une influence importante sur la réponse en gain et

en bruit du circuit, en considérant une longueur de fil inférieur & 1 mm.
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FIGURE 3.73: |Sa1| et |S22| en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la
photodiode PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre
100 pm et 1000 pm

Dans un second temps, nous regardons I'influence de la capacité paralléle de la photodiode
sur les performances du circuit. Cette capacité a une valeur de 140 fF pour la photodiode
PDCS32T, nous la faisons varier ici entre 100 fF et 200 fF. La figure 3.76 montre le | Sy |
et le |Sa2| en dB entre 2 GHz et 5 GHz. La courbe montre que la capacité fait varier
la bande passante du circuit en décalant la fréquence centrale vers les basses fréquences
lorsqu’elle augmente. En passant d’une capacité de 0,2 pF a 0,1 pF, la fréquence centrale
se décale de 500 MHz. La figure 3.77 montre le icq en pA/ VHz du circuit lorsque la
capacité varie. De fortes valeurs de capacité décalent le minimum de bruit vers les hautes
fréquences et augmentent sa valeur maximale jusqu’a 8 pA/ V/Hz lorsque la capacité
passe de 0,1 pF a 0,2 pF. Pour corriger la bande en cas de dispersion de la capacité
paralléle, nous pouvons modifier la tension de polarisation de la photodiode. Plus la
tension de polarisation de photodiode est élevée, plus la valeur de sa capacité est faible.
C’est pourquoi le fait d’avoir deux alimentations distinctes dans le module, & savoir une

pour la photodiode et une pour le TIA, est intéressant.
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F1GURE 3.74: Zp en Q du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre 100 pym et
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FIGURE 3.75: i¢q en pA /v Hz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T en considérant une longueur de fil de bonding comprise entre 100 ym et 1000
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FIGURE 3.76: |Sa1]| et |Saz| en dB du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la pho-
todiode PDCS32T en considérant une variation de la capacité paralléle de photodiode
entre 0,1 pF et 0,2 pF
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FIGURE 3.77: i¢q en pA /v Hz du circuit TIA 3 entre 2 GHz et 5 GHz avec la photodiode
PDCS32T en considérant une variation de la capacité paralléle de photodiode entre 0,1
pF et 0,2 pF

3.3.5 Syntheése
Apres avoir réalisé une étude préliminaire de la technologie dans laquelle nous avons

présenté les caractéristiques principales de la technologie ainsi qu’une étude en stabilité,

nous avons proposé trois solutions de TTAs avec pour objectif un |Sa1| en dB supérieur a
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15 dB, une adaptation en sortie inférieure a - 10 dB et une densité équivalente de courant
de bruit inférieure & 5 pA /v Hz dans la bande 2,9 GHz - 3,4 GHz. En grands signaux, le
photorécepteur doit considérer une puissance optique en entrée comprise entre -4 dBm

et 2 dBm pour m = 1.

Le premier circuit utilise un montage cascode. On a utilisé ce montage pour répondre
a la contrainte de l’alimentation unique de 5 V trop élevée pour le transistor dans un
premier temps, mais aussi pour profiter de la forte isolation de ce montage et ainsi isoler
I’adaptation en entrée de celle en sortie. Pour stabiliser le montage nous avons combiné
la contre-réaction résistive entre le drain et la grille mais aussi la dégénérescence dans
la source. Aprés simulation éléctromagnétique, ce circuit présente un gain qui répond
au cahier des charges avec une transimpédance de 51,1 dBQ2 & la fréquence centrale. En
bruit celui-ci ne répond pas au cahier des charges. A la fréquence centrale on obtient un
bruit de 5,1 pA/v/Hz supérieur au 5 pA/v/Hz du cahier des charges. Ce circuit est trés
linéaire au vu des puissances optiques mises en jeu avec un point de compression & 1 dB

a 4,3 dBm de puissance optique en entrée pour m = 1.

Le second circuit que nous avons présenté utilise un transistor en source commune avec
un circuit de polarisation active. Ce montage est utilisé pour répondre a la contrainte
d’alimentation unique déja citée et de générer moins de bruit que le TIA 1. Dans ce
circuit nous avons utilisé la dégnérescence dans la source pour le stabiliser. Ce circuit
présente aprés simulation électromagnétique un gain qui répond au cahier des charges
avec une transimpédance de 51,2 dBS) & la fréquence centrale. A la fréquence centrale
on obtient un bruit de 3,2 pA/v/Hz et inférieur au 4 pA/vHz dans la bande 2,9GHz
- 3,4GHz. Des trois circuits présentés, ce circuit présente le point de compression a 1
dB le plus faible de +2,78 dBm en puissance optique d’entrée pour m = 1 mais répond
au cahier des charges. Par contre ce circuit est le moins stable des trois avec une zone
de stabilité conditionnelle importante entre 20 et 25 GHz. L’étage d’adaptation entre la
photodiode et le circuit a été simplifié par I'utilisation d’un transistor plus petit (2x50
pum). L’écart entre les simulations électriques et électromagnétiques est ainsi réduit mais

le comportement fréquentiel est plus sélectif.

Pour le troisiéme circuit on considére des alimentations distinctes pour la photodiode
et pour le TIA. Nous avons utilisé un transistor en source commune contre-réactionné a
travers une résistance entre le drain et la source de 2x75um. Nous utilisons un tranistor
de taille intermédiaire au TIA 1 et TIA 2 pour combiner son comportement large bande
et le faible bruit de la topologie du TTA 2. Ce circuit aprés simulation électromagnétique
présente un gain qui répond au cahier des charges avec une transimpédance de 52,7 dB2

a la fréquence centrale, le gain le plus élevé des trois circuits présentés. Le photorécepteur
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génére un bruit de 4,2 pA/v/ Hz au minimum et inférieur au 4,6 pA/v/ Hz dans la bande
2,9 GHz - 3,4 GHz. Le circuit reste stable et linéaire.

De facon générale, les circuits présentés dans ce chapitre présente aprés simulation élec-
tromagnétique les meilleures performances en terme de bruit. Ils sont comparés & 1’état
de I'art au tableau 3.2. On obtient des performances records en terme de bruit pour cette
bande passante, mais les performances les plus faibles en terme de gain autour de 50 dBS2

pour ’ensemble de ces TIAs.

TABLEAU 3.2: Comparaison des performances des photorécepteurs simulés en électro-
magnétique a ’état de l'art

Références || [19] [20] [22] [59] [24] [25] TIA1 | TIA2 | TIA 3
Année 1998 2012 2011 2007 2004 2001 2014
Topologie CG - | RF- CF- RGC- | ULB- NB- a bande étroite élargie

TIA TTA TTA TTA TIA TIA
Bande DC-3,5 | DC- DC-1 DC-8 DCA47 | f. = 2,9GHz - 3,4GHz
(GHz) 13,6 10
Gain (dB2) || 61 83 80 63,3 56 64,1 51,1 51,2 52,7
leg 4,2 20,9 2 6,5 35 5,7 5,5 4 4.6
(vA/VE?)
Dimensions || 0,5x0,2 | 0,6x0x6 | - - 0,6x0,9 | 1,2x2 2x2 2x2 1,5x2
(mmxmm)
Technologie || 0,6pm | 65 nm | - 0,18um | 1,2um 150nm PHEMT

CMOS | CMOS CMOS | HBT
Matériau Si - Si InGaAs- GaAs

InP

3.4 Conclusion du chapitre

Dans ce chapitre nous avons montré comment concevoir un TIA a ’aide d’un simulateur
électrique pur associant & la source de puissance optique une puissance électrique équiva-
lente dite optique-microondes. Dans un premier temps nous avons présenté deux bancs de
simulation petits signaux, I'un utilisant le moteur de simulation "AC", le second utilisant
le moteur de simulation " S-Parameters". Ces deux bancs de simulation convergent vers
les mémes résultats. La différence se situe au niveau de ’approche utilisée, le premier se
basant sur l’estimation du courant et de la tension, le second estimant les paramétres
"S" du lien optique-microonde. Dans un second temps, nous avons présenté un banc de
simulation non-linéaire utilisant le moteur de simulation "Harmonic Balance" qui nous

permet d’observer le comportement non-linéaire du circuit.
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Une fois ces outils présentés, nous avons pu porter notre intérét sur la conception du
photorécepteur et en particulier le TTA. Une analyse de la technologie PL15X que nous
utilisons a été réalisée. Nous montrons que cette technologie pHEMT permet largement
la conception de notre TIA avec un fr supérieur & 25 GHz et un fy,q, supérieur a 80
GHz. Par contre, on voit trés clairement a travers les paramétres K et B que le transis-
tor est potentiellement instable en basses fréquences. C’est pourquoi nous avons traité
des principales techniques de stabilisation qui vont nous permettre de rendre le tran-
sistor inconditionnellement stable par la suite. Nous avons montré que la technique de
contre-réaction résistive entre le drain et la grille permet de rendre le transistor incon-
ditionnellement stable. Lorsque 1’on utilise le montage cascode ou la polarisation active,
nous avons utilisé d’autres techniques de stabilisation telles que la dégénérescence dans

la source.

Nous avons proposé trois solutions de photorécepteurs en utilisant trois montages diffé-
rents. La premiére solution consiste & monter deux transistors en cascode afin d’exploiter
les avantages du montage en source commune et celui en grille commune & savoir une
bande passante plus large et une isolation forte entre 'entrée et la sortie. On choisit un
transistor avec un développement de grille important de 4x75um afin de rapprocher les
impédances de 502. A T’aide de ce montage, le circuit atteint de performances correctes
vis-a-vis des objectifs de départ, cependant il reste limité en linéarité. Le deuxiéme circuit
utilise un transistor en source commune et un circuit de polarisation active qui permet
I'utilisation d’une alimentation commune pour le TIA et la photodiode a travers la puce.
On choisit un transistor & faible développement de grille 2x50um afin de se rapprocher
du circuit ouvert et ainsi simplifier le réseau d’adaptation. Ce circuit est lui aussi perfor-
mant vis-a-vis du cahier des charges. Cependant, il reste trés sensible au "process" du
fait du réseau d’adaptation utilisé qui est constitué d’une seule inductance. Une erreur de
conception le rend instable au-dela de 20 GHz. Ce point sera traité au chapitre suivant.
Le troisiéme circuit utilise uniquement un transistor en source commune et on considére
une alimentation distincte pour le TTA et la photodiode. Sa sensibilité aux variations
de la capacité paralléle de la photodiode a été analysée et une possibilité de correction
a été proposée modifiant la tension de polarisation de cette derniére. Le TTA 2 génére
moins de perte car son réseau d’adaptation contient moins de composants contrairement
au TTA 3. Des trois circuit il est celui qui génére le moins de bruit. Lorsque 'on met ces
circuits a I’état de 'art, ils présentent des performances records en terme de bruit pour

cette bande de fréquences. Par contre, leur gain reste les plus faibles.

De ces trois circuits, seul le deuxiéme a été réalisé. Dans le chapitre suivant nous nous

intéressons a la caractérisation de celui-ci.



Chapitre 4

Caractérisation des circuits

Dans ce chapitre nous caractérisons les modules photorécepteurs réalisés. Cela passe par
la caractérisation des photodiodes seules puis des photorécepteurs complets, photodiode
plus TTA.

Le chapitre commence par la caractérisation des photodiodes. Les paramétres de réflexion
sont d’abord mesurés afin d’extraire un modéle équivalent. Les paramétres de transmis-
sion sont ensuite caractérisés, en s’intéressant également & l'influence de la tolérance

d’alignement.

La caractérisation du photorécepteur total constitue la deuxieéme partie du chapitre. Elle
est décomposée en deux sous-sections : la mesure des parameétres "S" et la mesure en
bruit & travers la densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée. Pour ces
différentes parties nous présentons les bancs de mesure utilisés ainsi que les résultats
expérimentaux obtenus. Seul le TTA 2 a été réalisé, nous nous focalisons donc sur celui-
ci. A partir de ce montage, huit versions ont été proposées que nous présenterons dans

ce chapitre.

4.1 Caractérisation de la photodiode

Avant de caractériser le photorécepteur, regardons tout d’abord comment caractériser la
photodiode. Nous nous intéressons dans un premier temps & la photodiode 1915DC de 3S
photonics présentée figure 4.1. Puis nous caractérisons la photodiode PDCS20T de Albis,
présentée en figure 4.2. Cette caractérisation est découpée en trois parties, la premiére
est la caractérisation en réflexion, ensuite vient la caractérisation de la photodiode en
bande passante et finalement nous analysons la réponse de la photodiode en fonction de

la zone d’éclairement. Les photodiodes ont été précédemment détaillées au chapitre 2.

122
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F1GURE 4.1: Photographie de la photodiode 1915DC sur substrat de report céramique

FI1GURE 4.2: Photographie de la photodiode PDCS20T

4.1.1 Caractérisation en réflexion

Dans ce paragraphe nous nous intéressons & la caractérisation en réflexion. Nous présen-
terons ici les résultats expérimentaux obtenus avec la photodiode 1915DC (figure 4.1).
La photodiode PDCS20T a déja été présentée au chapitre 2. Cette section se décom-
pose en deux parties : la présentation du banc de mesure utilisé ainsi que les résultats

expérimentaux obtenus avec celui-ci.

4.1.1.1 Banc de mesure

Le |Sy2| de la photodiode est important pour la conception du TIA, essentiellement
pour réaliser la transformation d’impédance entre la photodiode et la charge en sortie.
Cette mesure petit signal est réalisée en utilisant un analyseur de réseau vectoriel (ou
VNA pour Vector Network Analyzer). La photodiode ayant une entrée optique et une
sortie électrique, nous utilisons pour cette mesure un seul des ports du VNA. Ce port
est calibré en utilisant la technique de calibration SOLT (pour OPEN-SHORT-LOAD-
THRU). La photodiode 1915DC est polarisée en inverse a travers le bras de I’analyseur
de réseau vectoriel. Le contact entre la photodiode et le VNA est réalisé & travers une

pointe Masse-Signal (GS). La mesure est réalisée sans éclairement.
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4.1.1.2 Reésultats expérimentaux

A partir du banc de mesure précédent, nous caractérisons en réflexion la photodiode
1915DC pour différentes tensions de polarisation allant de -1 & -12V. La figure 4.3
montre les résultats obtenus. On retrouve la réponse typique d’une photodiode avec
une résistance élevée et une capacité en paralléle, on peut aussi voir que plus la tension

de polarisation est élevée, plus la capacité paralléle est faible.

sDCav
195DC a2V
MsDCa-3v
1MGDGE & -4 Y
™sDCasyVv
19M5DC a6 v

1™sDCa-rv
1960DC a-8 v
™sDCaov
195DC a-10 Vv

191650C & -11 v
1916500 a4 -12 v Fréguences comprise entre 40 MHz et 20 GHz

FIGURE 4.3: Mesures du Ss» de la photodiode 1915DC sur 50 2 pour différentes tension
de polarisation inverse comprise entre 1 et 12 V entre 40 MHz et 20 GHz

La figure 4.4 montre le modéle équivalent de la photodiode 1915DC & 3V défini & partir

de ces mesures en réflexion que nous avons réalisées.

On retrouve le modele de la photodiode décrit au chapitre 2. Le modéle montre une
résistance tres élevée (5 k() qui maintient le |Sa2| sur le bord de ’abaque de Smith
(figure 4.5). La polarisation change la zone active de la photodiode, la valeur de tension
de polarisation va avoir une influence sur la valeur de la capacité paralléle. Lorsque la
photodiode est polarisée & 3 V, la capacité a une valeur de 100 fF. Elle diminue avec la
polarisation et atteint 90 fF lorsque 1’on polarise la photodiode & 10V. Nous comparons

les mesures et la modélisation sur la figure 4.5. Le modéle suit bien la mesure. Au dela
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de la fréquence de coupure de la photodiode, on peut voir sur la mesure des parasites

correspondant aux effets des pistes d’acces.
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FIGURE 4.4: Modéle équivalent de la photodiode 1915DC & 3V
o~ Modéle équivalent 1915DC & -3V
~ |
v . Mesures 1915DCa -3V

Fréquences comprise entre 40 MHz et 20 GHz

FIGURE 4.5: |S92| simulé a partir du modeéle équivalent de la photodiode 1915DC et
|Sa22| obtenu par mesure, pour une polarisation de 3V entre 40 MHz et 20 GHz

4.1.2 Caractérisation en bande passante

Dans cette sous section nous présentons la caractéristique en bande passante de la photo-
diode qui s’exprime a travers le |Sa1| de la photodiode. Nous divisons la section en deux
parties. Dans la premiére nous présentons le banc de mesure utilisé et son principe. Puis

nous montrons des résultats expérimentaux obtenus pour une photodiode PDCS20T.
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4.1.2.1 Banc de mesure

La mesure de la photodiode en bande passante se fait en petits signaux et passe par la
mesure d’un lien optique microonde complet, en utilisant une source laser préalablement
caractérisée par une photodiode de référence. Le principe est le suivant, nous utilisons une
photodiode connue qui permet d’identifier la réponse de la source et ainsi nous permet
de la soustraire de la mesure du lien comprenant notre photorécepteur comme présenté

en figure 4.6.

(a)

Port 1 Port 2

DRIVER

Photodiode
de référence

MODULATEUR

LASER

\ 4
4

Port 1 Port 2

y

DRIVER

DuUT

\ 4

LASER

MODULATEUR

v

FIGURE 4.6: Banc de mesure en bande passante d’un photorécepteur - (a) Calibration
du banc de mesure a I’aide d’une photodiode de référence, mesure du |Sa;| - (b) Banc
de mesure du |S21| du lien optique-microonde avec le photorécepteur

Nous utilisons un laser & 1550 nm qui injecte son signal dans un modulateur & 40 GHz, le
MX-LN-40 de Photline (Figure 4.7). Ce modulateur est connecté au port 1 de 'analyseur
de réseau a travers le driver VWAQOO38AA de Vectrawave allant jusqu’a 43 GHz avec
un gain supérieur a 22 dB. Il permet d’ajouter du gain au signal issu du port 1 du VNA
pour ainsi venir exciter I'entrée RF du modulateur qui doit étre suffisamment élevée
(sans dépasser le maximum de puissance tolérée par cette entrée a savoir 28 dBm).
La source optique passe par une fibre lentillée en position verticale au dessus de la
zone d’éclairement de la photodiode. La position de la fibre est controlée a 'aide d’un

nanopositionneur.



Chapitre 4. Caractérisation des circuits 127

FIGURE 4.7: Photo du modulateur Photline MX-LN-40

La photodiode de référence est la photodiode InGaAs New Focus ff 1414-50 qui peut
détecter une longueur d’onde allant de 500 nm a 1630 nm avec une fréquence de coupure
a -3dB de 25 GHz et une responsivité de 0,6 A/W a 1550 nm. Elle est utilisée pour
calibrer le banc de mesure c’est a dire retirer la réponse du laser de la mesure et ainsi
extraire la réponse de la photodiode ou du photorécepteur que ’on souhaite mesurer.
Cette photodiode est présentée figure 4.8. A partir des équations (4.2), nous extrayons

la réponse de la photodiode mesurée.

S21,(a
’521,source’ - w (4-1)
|RPD,RF|
|S
|S21,pur| = 22O (4.2)
|521,sou7’ce’

avec |S21 source| la réponse de I'ensemble LASER, Amplificateur et modulateur. |521,(a)|
la réponse du lien présenté en (a) (figure 4.6) correspond & la calibration du banc a
travers la photodiode de référence. |[Rpp rr| |Sa1 )| est la réponse de la photodiode de

référence. |S21 pur| la réponse du photorécepteur mesuré.

4.1.2.2 Résultats expérimentaux

Nous réalisons une cartographie de la photodiode en mesurant sa fréquence de coupure &
-3 dB pour différentes positions de la sonde optique. Le but est d’analyser les caractéris-
tiques de la photodiode en I’éclairant & hauteur constante mais en faisant varier les axes
X et Y. Dans le cadre de notre analyse nous regardons 'influence de la zone d’éclairement

sur la fréquence de coupure ainsi que sur le photocourant et le gain de la photodiode.
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F1GURE 4.8: Photo de la photodiode utilisée comme fréquence NEW FOCUS 141450

La photodiode sous test est la photodiode PDCS20T (figure 4.2) qui est donnée avec une
fréquence de coupure & 20 GHz selon le fournisseur. Elle est polarisée & travers les bras

de I'analyseur de réseaux a -2,5 V.

La zone active a une surface de 20pum x 20pm que ’on balaie avec un pas de 4 pm suivant

les deux différents axes.

Nous regardons dans un premier temps 1’évolution du photocourant pour une puissance
optique de 0 dBm afin de traduire directement la responsivité en question. Les résultats
sont présentés en figure 4.9. On peut noter un maximum de photocourant & 0,779 mA

et on obtient un photocourant supérieur & 0,6 mA sur 44 % de la surface éclairée.

lon €N MA

K, It E'Pa‘-" en pee

FIGURE 4.9: iy, & -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X
et en Y de la zone d’éclairement



Chapitre 4. Caractérisation des circuits 129

La figure 4.10 montre cette fois-ci I’évolution de la fréquence de coupure & -3dB de
la photodiode. Nous pouvons noter que celle-ci n’évolue pas de facon significative en
fonction de la position de la fibre & moins de se rapprocher fortement des bords de la

zone active. Elle est quasi constante et ne suit pas la variation du photocourant.
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FIGURE 4.10: f. & -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X
et en Y de la zone d’éclairement

La figure 4.11 montre ’évolution du gain optique-microonde de la photodiode & la fré-

quence de coupure. Celui-ci varie de la méme fagon que le photocourant.

pas en p

FIGURE 4.11: S5; 4 -3 dB de la photodiode PDCS20T en fonction de la position en X
et en Y de la zone d’éclairement
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Malgré le fait que 1’on ait une zone active de 20um x 20pm et que la taille de spot de
la fibre lentillée soit d’environ de 5 pm, la photodiode ne fournit pas une responsivité
constante sur toute cette zone. L’alignement du signal optique sur la photodiode peut
avoir une forte influence sur la gain pouvant aller jusqu’a £10 dB pour £5um de précision

d’alignement.

4.1.3 Synthése

Nous avons montré dans cette section deux des principales caractéristiques utiles pour

caractériser une photodiode : celle en réflexion et celle en bande passante.

La caractéristique en réflexion est décrite a travers le |Saz| sur une charge 5012, cela per-
met de connaitre I'impédance présentée en entrée du TIA et ainsi permettre la conception
du transformateur d’impédance entre la photodiode et le transistor utilisé dans le TIA.
Pour réaliser cette mesure on utilise un analyseur de réseaux avec une calibration SOLT
sur le port 2 de I'instrument. On mesure ce paramétre pour différentes tensions de polari-
sation avec la photodiode 1915DC, cette mesure permet d’élaborer un modéle équivalent

associé a cette photodiode.

La seconde caractéristique qui nous intéresse est la bande passante & travers la mesure
du |S91| et lestimation de la fréquence de coupure a -3 dB. La mesure se fait en deux
étapes : la premiére est la calibration du banc & I'aide d’une photodiode de référence qui
nous permet ensuite, dans la mesure du lien comprenant notre photodiode, d’extraire
la caractéristique du laser et ainsi obtenir la réponse de la photodiode sous test, ici la
PDCS20T. Nous avons aussi, dans le cadre de cette mesure, observé l'influence de la
zone éclairée sur la fréquence de coupure & -3dB et le gain. On note que la fréquence
de coupure est indépendante de la précision d’alignement, mais la responsivité en est

fortement dépendante.

4.2 Caractérisation du photorécepteur

Cette section s’intéresse a la caractérisation des photorécepteurs complets. On entend
par 1a 'ensemble photodiode, transformateur d’impédance sur une charge 50 2 et TTA.
Dans un premier temps le photorécepteur est caractérisé en bande passante, puis en bruit

au travers de la densité de courant de bruit équivalente ramenée en entrée.
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4.2.1 Caractérisation des circuits issus du RUN 1

Dans cette section, nous caractérisons les circuits de type TIA 2 réalisés lors du premier
RUN. Aprés le retour des puces MMIC issues du RUN 1, VWA50037XX et VWA5000037XX,
des tests ont été effectués et des écarts entre les mesures et les simulations sont notés.
Notamment un décalage de la bande passante et surtout des oscillations autour de 22
GHz. Dans un premier temps, nous mesurons les instabilités de ce circuit, nous proposons
ensuite une étude et une analyse de ces instabilités afin de proposer des solutions pour

exploiter ces circuits.

FI1GURE 4.12: Photo d’un wafer comprenant différent TIA sur la technologie PL1510
et une série de puce TIA aprés découpage

La figure 4.12 montre deux photos qui correspondent au wafer issu du premier run com-
prenant différents TIA réalisés sur la technologie PL1510 de WIN a partir de la conception
faite dans le chapitre précédent. Sur ce wafer nous avons réalisé 8 variations du circuit TTA
2. Nous avons concu ce circuit pour les bandes passantes 2,9 GHz-3,4 GHz et 3,7-4,3 GHz.
Nous avons aussi considéré deux photodiodes : 1915DC (T IA2p17141 €t TIA2p27141) €t
PDCS32T (TIA2p17251 et TIA2po79,1). Pour la 1915DC nous avons prévu une ver-
sion considérant une capacité paralléle plus élevée que celle prise en compte depuis lors,
car pour certaines séries de ce modele cette capacité est plus élevée (TTA2p17102 €t
TIA2po7142). Pour finir nous avons réalisé une version ayant pour but de corriger les
dispersions a travers le cablage des plot d’accéss (T'IA2p172y2 et TIA2p97942). Les TIAs
de type 1 ne prennent pas en compte les deux points précédents. Le type 2 les prend en
compte. On a aussi considéré deux dimensions de circuit : 2x2 (version 1) et 2x3 (version

2). Ces circuits sont répertorié dans le tableau 4.1.
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TABLEAU 4.1: Codification des circuits issus du RUN 1

Dénomination Code circuit version| type Bande
du circuit passante
(GHz)
TIA2B17T101 VWABL0037TAAAA 1 1 2,9—3,4
TIA2Bo71101 VWA5L0037ABAA 1 1 3,7—4,3
TIA2B171901 VWASB000037AAAA | 2 1 2,9-3,4
TI1A2po79,1 VWA5000037TABAA | 2 1 3,7—4,3
TIA2B1T142 VWA50037BAAA 1 2 2,9-3,4
TIA2po7142 VWA50037BBAA 1 2 3,7—-4,3
TIA2p17942 VWA5000037TBAAA | 2 2 2,9-3,4
TIA2por942 VWA5000037TBBAA | 2 2 3,7—4,3

Pour montrer la caractérisation en bande passante et en réflexion, nous utilisons le circuit

TIA2p171142 utilisé avec la photodiode 1915DC. La figure 4.13 montre le layout de ce

TTA réalisé sous Momemtum-ADS et la figure 4.14 montre une photo du circuit apreés sa

réalisation. Ces figures montrent la fidélité entre la conception et la réalisation en terme

de dessin.

FIGURE 4.13: Layout du TTA2g17142

4.2.1.1 Mesures des instabilités

Les circuits sont mesurés en connectant le circuit, alimenté, directement sur un analyseur

de spectre pour ainsi mesurer la densité spectrale de puissance. Dans cette configuration

le circuit n’a pas de photodiode connectée.
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FIGURE 4.14: Photo du TTA25171.2

Les figures 4.15 & 4.19 montrent les mesures des densités spectrales de puissance en sortie
de trois versions du circuit TTA 2 chargés directement sur I’analyseur de spectre. On voit
clairement que les circuits générent des oscillations. Ces oscillations rendent le circuit
inexploitable dans cette configuration. Les raies vont jusqu’a -60 dBm. Elles peuvent
générer des raies a travers les oscillateurs locaux présents dans un analyseur de réseau
et venir empécher la caractérisation du circuit. De plus ces raies peuvent perturber les
autres composants de la chaine dans laquelle ce TIA sera inséré dans le cadre du module
PRI6G. Ces raies entrainent également une hausse de la consommation du TTA. En
somime les circuits sont difficiles & exploiter dans le projet. Cependant nous proposons
dans la suite de cette section deux solutions pouvant étre envisagées afin de pouvoir les
utiliser néanmoins. Avant cela, nous analysons dans la sous-section suivante les origines
de ces instabilités. Malgré tout, les figures 4.16 & 4.20 montrent que les paramétres S

mesurés sur 5082 se rapprochent de ceux obtenus par simulation.

4.2.1.2 Analyse de l’instabilité

L’instabilité ne vient pas d’une version du circuit en particulier mais de la conception du
circuit en général. C’est pourquoi nous repartons vers la conception pour analyser cette
instabilité. Dans cette section nous considérons la version T A2pora,1 réalisé afin d’en
analyser en profondeur la stabilité. Nous sélectionnons cette version car ses dimensions
ainsi que la photodiode utilisée rendent son exploitation plus aisée. La fenétre d’analyse
prise en compte lors de la conception était comprise entre 0 GHz et 20 GHz initialement
or comme vu au chapitre 3, les instabilités apparaissent au deld de cette fréquence. On

rappelle que le circuit est composé de deux transistors, le premier est monté en source
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FIGURE 4.15: Mesures de la densité de puissance en sortie du TIA2p171,2 polarisé a
5V entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 €2 en I’absence de signal d’entrée
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FIGURE 4.16: Mesures du |S21]| et |So1| du circuit TIA2p17142 polarisé a 5V entre 0
GHz et 10 GHz et entre 2,9 et 3,4 GHz

commune et le second permet de réaliser une polarisation active du premier permettant
ainsi de controler la tension de drain du transistor en source commune du fait de la tension
d’alimentation élevée. On rappelle aussi que la stabilisation du circuit est réalisée a travers
une contre-réaction résistive entre le drain et la source du circuit et une inductance de

dégénérescence dans la source.

La figure 4.21 montre le facteur K et le facteur B jusqu’a 40GHz. On voit deux instabilités
potentielles : la premiére autour de 26 GHz que 1’on a retrouvée lors des mesures et une
seconde autour de 31 GHz qui est au dela de la bande passante de ’analyseur de spectre
utilisé (30GHz). Pour savoir si cette instabilité se situe en entrée ou en sortie nous

regardons les cercles de stabilité aux deux fréquences identifiées.

La figure 4.22 montre les cercles de stabilité & 25,9GHz et & 31,2GHz et on voit trés
bien que dans les deux cas l'instabilité potentielle se situe en sortie. En regardant plus

finement on voit que dans le circuit de polarisation active, la capacité de découplage crée
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FIGURE 4.17: Mesures de la densité de puissance en sortie du TIA2po71,1 polarisé &
5V entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 2 en "absence de signal d’entrée
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FIGURE 4.18: Mesures du |S21]| et |So1| du circuit TIA2por1,1 polarisé a 5V entre 0
GHz et 10 GHz et entre 3,7 et 4,3 GHz

un circuit résonnant avec la ligne de transmission qui la suit venant ainsi rendre instable

le transistor en source commune.

4.2.1.3 Solution proposée pour utiliser les circuits malgré D’instabilité

Pour exploiter les circuits malgré le fait que ceux-ci soit instables nous proposons deux
solutions. La premiére consiste a réaliser un dispositif qui viendrait modifier I'impédance
de sortie de circuit afin de lui présenter une impédance telle que le circuit ne génére pas
d’oscillation. La seconde consiste & sous-polariser le dispositif. En effet, pour une certaine
tension de polarisation, le circuit dispose de moins de gain et ne génére plus d’oscillation.

L’utilisation des circuits dans ces configurations a pour but de pouvoir mettre en avant la
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FIGURE 4.19: Mesures de la densité de puissance en sortie du TIA2p171,1 polarisé a
5V entre 40 MHz et 30 GHz et chargé par 50 €2 en I’absence de signal d’entrée

100 10

] ol
1 10— 7
-100] \ J,"‘

[ia] m
o ] - T A
c e Simni|ation c o \ {
@« . @ |
o 200 — Mesures 8 ||
v 4 Uy 30—
] J e Simulation
-300—
i 40—
— Mesures
B e e o e e e I B e oo e ISR B e L LA e oo e o o o e e N e
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 1 0 1 2 3 4 5 [} 7 8 9 10 "
freq, GHz freq, GHz

FIGURE 4.20: Mesures du |Sa1]| et [Sa1| du circuit TTA2p171,1 polarisé & 5V entre 0
GHz et 10 GHz et entre 2,9 et 3,4 GHz

concordance entre la simulation et la mesure et ainsi se rassurer dans I’approche utilisée

pour la conception de futurs TIAs.

La premiére solution consiste & exploiter la stabilité conditionnelle du circuit. La figure
4.23 montre le synoptique de la solution proposée. Le photorécepteur est alors constitué
de la photodiode, du TIA alimenté sous 5 V et d’un circuit passif en sortie chargé sur
5002. Le circuit passif est réalisé sur une alumine de 123 pm d’épaisseur. Il est utilisé pour
stopper 'oscillation et est composé d’une cellule contenant une capacité paralléle et deux
inductances séries. On rajoute aussi une résistance de faible valeur (environ 2 ) en série
a la capacité. Les éléments sont discrets et sont réalisés & partir de composants CMS
(Composants Montés en Surface) reportés sur ’alumine. Leurs valeurs sont reportées au
tableau 4.2 et le schéma électique de la solution est donnée en figure 4.25. Dans la suite
on simule le TTA suivi de ce circuit passif en lui présentant 50 €2 en entrée et en sortie

afin d’analyser la stabilité.




Chapitre 4. Caractérisation des circuits 137

3.0
F22
> i 3
¥ 14 5
© I
»—l = 3
o r []
4] r [ V)
3 06 2
roy N 2
° C
02
’500 T TT | L | TTTT | TTTT | T T 1T | ‘I T | 1T | TTTT L '10
0 5 10 15 20 25 30 35 40
freq, GHz
m5 m6
freq=25.90GHz freq=31.20GHz

db(stab_fact(S))=2.491| |db(stab_fact(S))=18.771
stab_meas(S)=-0.754 stab_meas(S)=-373.027

F1GURE 4.21: Facteur K et B du circuit VWAS5000037AB polarisé & 5 V entre a et
40GHz
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F1GURE 4.23: Synoptique de la solution de stabilisation externe du TIA sur alumine

La figure 4.24 montre les cercles de stabilité entre 0 et 40 GHz avec et sans le circuit
passif en sortie. Les cercles montre que lorsque le TIA est seul, nous avons un cercle de

stabilité en sortie qui passe par 50 2. Cela signifie que lorsque le circuit est chargé sous
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50 €2 celui-ci est instable, de maniére cohérente avec les mesures effectuées. Par contre
lorsque I’on rajoute le circuit passif en sortie, I’ensemble reste conditionnellement stable
avec des cercles de stabilité qui s’éloignent de la charge 50 2. On peut alors envisager de

réaliser des mesures de cet ensemble.
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F1GURE 4.24: (a) Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA sans le circuit
externe en simulation- (b) Cercles de stabilité en entrée et en sortie du TIA avec le
circuit externe en simulation
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FIGURE 4.25: Circuit électrique de la solution de stabilisation externe du TIA

TABLEAU 4.2: Dimensionnement des éléments CMS

Composants | Valeurs | Fournisseurs Référence
Ly 3,9 nH Coilcraft 02CS3N9
Lo 4,8 nH Coilcraft 02CS4N8
Ry 50 Kamaya
4 0,5 pF Murata GJMO0335C1ER50WB01

Il existe toutefois un point trés négatif a ce circuit : la sensibilité. En effet le circuit
sensé mettre fin & 'instabilité dévie trés rapidement avec la valeur des éléments. Pour
pouvoir utiliser ce circuit pour stopper les oscillations, les composants doivent étre trés
précis, précision que ’on n’a pas avec des éléments CMS surtout aux fréquences qui nous
intéressent. Aussi les éléments CMS sont sensibles & la maniére dont ils sont reportés

sur les pistes ce qui vient rajouter un autre niveau d’imprécision. Au final cette solution
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n’est pas viable pour permettre I'utilisation de ces TIA instables. Les mesures sont trés

infructueuses.

La deuxiéme solution consiste & réduire la polarisation des transistors. Elle sera présentée
dans le paragraphe suivant car elle permet la mesure en bande passante du photorécep-

teur.

4.2.2 Mesures des paramétres "S"

Dans cette sous-section nous caractérisons les paramétres S du photorécepteur en s’inté-
ressant ici a la bande passante (|S21]) et & la ’adaptation en sortie (|Sa2|). Ces mesures
sont réalisées en sous polarisation du TIA. Il est montré qu’une polarisation en dessous
de 1,3V réduit suffisamment la réserve de gain du circuit pour le rendre stable. 1,3V

correspond a la tension maximum que ’on peut appliquer pour éviter les oscillations.

Ici, nous présentons des mesures du photorécepteur monté en boitier comprenant la
photodiode et le TTA. Nous utilisons un connecteur optique en entrée et une sortie SMA
vers la charge 50 €2 (figure 4.26).

F1GURE 4.26: Photo du TIA VWAS50037BA monté dans son boitier avec la photodiode
1915DC

Pour mesurer le photorécepteur complet, nous nous appuyons essentiellement sur le banc
de mesure présenté figure 4.6. Nous avons vu en figure 4.9 que le photocourant détecté
dépend de la position de la source optique. Ici nous présentons des mesures de photoré-
cepteurs monté en boitier. L’alignement de la fibre est mécaniquement fixé afin d’obtenir
une responsivité de 0,72 A/W. Il s’agit de la valeur mesurée une fois le couplage effectué

entre la fibre et la photodiode.

Nous présentons deux mesures. La figure 4.27 montre le |Sa1| normalisé par rapport a

son maximum entre 0 et 40 GHz a la fois en mesure et en simulation. Les deux résultats
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coincident & basses fréquences. Par contre, & hautes fréquences au dela de 10 GHz, on

observe les effets du boitier.

S21 en dB normalisé

wwasaassay  Mesures

-100

'120||||1|||r1]rr|r|||11||11r|r1r|[1|r||11r1‘
0 5 10 15 20 25 30 35 40

freq, GHz

FIGURE 4.27: |S21| normalisé au maximum en dB entre 0 et 40 GHz & la fois en

simulation et en mesure du photrécepteur monté en boitier

Sur la figure 4.28, nous voyons sur ces simulations que la baisse de la polarisation entraine

une perte de 0,7 dB sur le gain. On peut estimer que le boitier aussi & une influence sur

le gain du photorécepteur.

18
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FIGURE 4.28: |S21| en dB du TIA 2 simulé en comparant les polarisations 1,3V et 5V

La figure 4.29 montre le |S22| obtenu & la fois en mesure et en simulation entre 0 et 40

GHz. Cette mesure renforce ’observation de l'influence du boitier car 1’on voit trés bien

la différence au

niveau de l'adaptation de sortie & partir de 10 GHz. Nous obtenons un

trés bon accord entre mesures et résultats de simulation. Ceci valide notre conception.
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FIGURE 4.29: |Sa2| dB entre 0 et 40 GHz a la fois en simulation et en mesure du
photrécepteur monté en boitier

4.2.3 Mesures en bruit du photorécepteur

Dans cette section nous montrons comment caractériser un photorécepteur en bruit. Nous
présentons ici le banc de mesure utilisé. Nous utilisons "analyseur de spectre HP8563E.
Cet instrument, accompagné d’un préamplificateur, permet la mesure de la densité spec-
trale de puissance dans une bande de fréquence donnée. A partir de la densité spectrale

de puissance nous extrayons la donnée de densité de courant de bruit en entrée.

Pour ce faire, on comprend trés bien qu'une information est nécessaire en plus de la
densité spectrale de puissance en sortie, & savoir le gain du photorécepteur. Au final
la mesure est décomposée en plusieurs étapes. Dans un premier temps on présente la
chaine sans source optique en alimentant la photodiode ainsi que le TIA afin d’extraire
la densité spectrale de bruit, du photorécepteur. Une seconde mesure utilisant une source
optique permet de connaitre le gain du photorécepteur et ainsi permet de remonter au
courant de bruit en entrée. Nous utilisons ainsi le méme principe que celui utilisé en
simulation et présenté dans le chapitre 3. Les équations (4.3), (4.4) et (4.5) montrent
comment extraire 'information de densité équivalente de courant de bruit en utilisant
ce banc de mesure. L’équation (4.3) présente la puissance de bruit en sortie du systéme
composé du photorécepteur, du préamplificateur et de I’analyseur de spectre électrique

(ESA).

PRx,bruit,sortie,W = PRCC+PTAmp+ESA,W - PPrAmp+ESA,W (43)

aveC PRy pruit,sortie,w la puissance de bruit en sortie du photorécepteur seul, Pryt pramp+ESA,W

la puissance de bruit de ’ensemble photorécepteur, préamplificateur et analyseur de



Chapitre 4. Caractérisation des circuits 142

spectre et Ppramp+Esa,w 'ensemble préamplificateur et analyseur de spectre. L’équa-
tion en déduit la puissance de bruit a I’entrée du photorécepteur en soustrayant le gain du
photorécepteur & sa puissance de bruit en sortie. Considérant la représentation optique-
microonde, on peut écrire la densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée

comme :

PRx,bruit,sortie,W
Gaanx,linaire

PRx,bruit,entre,W = (44)

Avec PRy pruit,entre,w 1a puissance de bruit en entrée du photorécepteur, Gainpgy iinaire

le gain linéaire du photorécepteur.

. PRy pruit,entre, W
|Zeq| — \/ X rugoen Te (4.5)

Le préamplificateur doit présenter un gain suffisant, de sorte que le bruit du photorécep-
teur alors amplifié soit supérieur au bruit de P'ESA. La figure 4.30 illustre les différentes
étapes a effectuer pour extraire la densité de courant de bruit ramenée en entrée du

photorécepteur.
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FIGURE 4.30: Banc de mesure de bruit d’'un photorécepteur - (a) Banc de mesure de
la densité de puissance en sortie avec éclairement - (b) Banc de mesure de la densité de
puissance en sortie sans source optique
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La figure 4.31 montre les résultats obtenus par simulation et en mesure du bruit photoré-
cepteur polarisé a 1,3 V entre 2,5 GHz et 5 GHz. On observe une densité équivalente de
courant de bruit moyenne de 5 pA/ VHz avec un maximum & 7 pA / VHz. Cette mesure
montre la zone de minimum de bruit décalée par rapport aux simulations. Le niveau de

bruit est de 3 pA/vV Hz a 4,9 GHz, soit dans une bande décalée.
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FIGURE 4.31: i¢q en pA/v Hz entre 2,5 GHz et 5 GHz obtenu par simulation et mesure

La baisse de la polarisation décale la fréquence centrale vers les hautes fréquences en

termes de bruit comme présenté figure 4.32.
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FIGURE 4.32: i.4t en dB du TIA polarisé & 1,3 V et 5 V obtenu par simulation

4.2.4 Transimpédance

La transimpédance est un des parameétres clés pour caractériser le photorécepteur. Dans
un premier temps, nous présentons le banc de mesure utilisé et dans un second temps,

les résultats expérimentaux.
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La figure 4.33 montre le banc de mesure. L’analyseur de spectre permet la mesure de la
puissance du signal en sortie dans une bande de fréquence donnée. En procédant en deux
temps, nous mesurons la densité spectrale de puissance du photorécepteur et le photo-
courant issu de la photodiode a travers une tension mesurée aux bornes d’une résistance
présente & 'intérieur du TTA. Nous extrayons ainsi la donnée de transimpédance comme
étant le rapport entre la tension de sortie sur 50¢2 divisée par le photocourant fourni
par la photodiode. Cette mesure se réalise en petit signal. Dans notre cas on utilise un

battement de laser pour générer la fréquence désirée avec un taux de modulation de 1.

lop
LASER > I Vout
TIA

| T \
| |
| |

P!H OTORECEPTEUR :
| |
-l

FIGURE 4.33: Banc de transimpédance d’un photorécepteur

Le photorécepteur est mesuré dans cette partie sans boitier, sous pointes, et est polarisé
a 1,3 V afin d’éviter les oscillations. La figure 4.34 montre la transimpédance du photo-
récepteur en fonction de la puissance optique mesuré en sortie du laser pour différents
points de fréquence a l'intérieur de la bande passante. Nous obtenons une transimpédance
comprise entre 180 € pour la borne haute de la bande et 300 € pour la borne inférieure
de la bande. Cette forte fluctuation est di au fait que 'on ne soit plus centré dans la
bande 2,9 - 3,4 GHz. Le photorécepteur ne garantit pas une transimpédance supérieure 3
300 €. On rappelle que le photorécepteur n’est pas utilisé dans ses conditions optimales

de polarisation.

Les simulations & 5 V donne une transimpédance supérieure a celle mesuré & 51,2dBS2.

La baisse de polarisation dégrade les performances obtenues mais garantit la stabilité.

4.2.5 Linéarité

La linéarité du photorécepteur est estimée & travers le point de compression & 1 dB du

gain linéaire du photorécepteur.
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FIGURE 4.34: Zr en  dans la bande passante lorsque le photorécepteur est polarisé &
1,3 V en fonction de la puissance optique mesurée en sortie du laser
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FIGURE 4.35: Banc de mesure de la compression & 1dB du photorécepteur complet

On utilise ici le banc de mesure figure 4.33 utilisé pour mesurer Zp. Dans ce banc on
utilise un battement de laser de facon & générer un indice de modulation tel que m = 1.
On trace ensuite la densité de puissance en sortie en fonction de la puissance optique
en entrée en la faisant varier entre -6 et 4 dBm. On mesure et trace en figure 4.36 la
courbe de Pgrp,,, = f(Popt;,) du photorécepteur polarisé a 1,3V pour extraire le P . Le
photorécepteur est mesuré sans boitier, sous pointes, et est polarisé & 1,3 V afin d’éviter
les oscillations. On voit que le point de compression & 1 dB dans la bande passante se
situe environ & 0 dBm de puissance optique en entrée pour une responsivité de 0,72
A/W. Ce niveau est bas car le photorécepteur est polarisé & 1,3 V. Ce photorécepteur ne
respecte pas le cahier des charges de 2dBm contrairement & celui obtenu en simulation
sous 5 V. En baissant la tension de polarisation du photorécepteur, on baisse aussi sa
linéarité. Ce phénomeéne est conforme a la simulation présentée en figure 4.37 qui indique

une compression & P, = —1dBm?
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F1GURE 4.36: Courbes Prp,,, = f(Popt,,) dans la bande passante lorsque le photoré-
cepteur est polarisé & 1,3 V en fonction de la puissance optique mesurée en sortie du
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FIGURE 4.37: Pgrp,,, = [(Popt,,) en dBm du TTA polarisé & 1,3 V et 5 V obtenu par
simulation

4.2.6 Synthése et Comparaison a I’état de ’art

Dans les sous-sections précédentes, nous avons mesuré les parameétres S, la densité de

courant de bruit équivalente ramenée en entrée, la transimpédance et la linéarité du pho-

torécepteur. Malgré les oscillations mesurées dans les conditions optimales de polarisa-

tion, nous avons pu exploiter les circuits réalisés, notamment en baissant la polarisation.

Nous pouvons alors nous permettre de comparer les résultats obtenus a I’état de D'art

malgré une utilisation sous optimale.
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Le tableau 4.3 établit une comparaison en termes de bande passante, de gain et de
bruit. Notre circuit TIA2p17142 se positionne de fagon compétitive vis-a-vis des autres
circuits répertoriés. Nous obtenons, malgré les conditions sous-optimales de polarisation,
les meilleures performances atteintes jusqu’a présent dans le domaine des photorécepteurs
avec une densité équivalente de courant de bruit ramenée en entrée moyenne de 4,1
pA/\/Hiz dans la bande 4,4GHz - 5GHz devant d’autres photorécepteurs entre 6.8 et
18 pA/vVHz. Le gain est quant a lui plus faible. En effet en baissant la polarisation,
on baisse aussi le gain. Le point négatif de ce circuit utilisé dans ces conditions est sa
linéarité, due a la sous polarisation. Par rapport a I’état de l’art, aucun n’indique le

niveau de compression obtenu.

TABLEAU 4.3: Comparaison des performances du photorécepteurs a ’état de 'art

Technologie || 0,1 pm | 0,25 0,18 0,18 pm | 0,15 pm | 0,18 Ce travail
pHEMT| pum pm CMOS pHEMT | pym a 1.3 V

BiC- CMOS CMOS || 0,15 pm
MOS pHEMT

Bande 0-38 0—-9 0-92 | fo.=52 | fo=10 0-38 fe=4,6

passante

(GHz)

Gain (dBS2) || 63,3 55 54 56,6 64,1 53 40,4

leq 6,5 14 17 6,8 5,7 18 4,1

(A/VIT2)

Références [59] [59] [59] [26] [59] [57] [60]

Nous avons montré que l'on peut atteindre une adaptation en sortie inférieure & -10dB et
de plus que la bande passante peut étre obtenue. De plus, nous avons montré une bonne
adéquation entre les résultats de mesure et ceux obtenus par simulation en utilisant
les outils présentés dans le chapitre 3. Au final malgré une utilisation sous-optimale
de notre circuit, cette section montre deux choses. La premiére est que nous pouvons
valider ’étude préliminaire ainsi que la conception effectuée a travers les simulations car
les mesures coincident avec les simulations. La deuxiéme est de contribuer a ’état 1’art
en présentant un circuit présentant un 7., record dans la bande visée, malgré la sous
polarisation. Le TTA 3 devrait se positionner encore mieux lorsqu’il sera réalisé en créant

le premier photorécepteur trés faible bruit et haute linéarité dans I’état de 1’art.
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4.3 Conclusion du chapitre

Ce chapitre s’inscrit dans la suite logique du manuscrit en présentant la caractérisation
des circuits précédemment concgus. Dans ce chapitre nous avons montré comment ca-
ractériser une photodiode dans un premier temps, puis comment faire de méme pour
un photorécepteur. Ce chapitre montre les résultats expérimentaux d’un photorécepteur
avec une bande relative de 15 pourcents compétitif vis-a-vis de ’état de ’art en termes

de bruit et de gain, et présentent un record en terme de bruit avec une valeur inférieur

a 4,1 pA/v Hz dans la bande 4,4GHz-5GHz.

La caractérisation de la photodiode passe par la mesure de deux grandeurs : le |Sa2| pour
la réflexion et le |Sa1|. La premiére caractéristique permet d’établir le modeéle équivalent
de la photodiode qui est, comme nous ’avons vu dans le chapitre 2, la premiére étape
nécessaire dans la conception de TIA. La seconde caractéristique permet de déterminer
la bande de fréquences dans laquelle nous pouvons utiliser la photodiode et ainsi garantir
une responsivité constante. A partir de cette mesure nous pouvons associer a la photo-
diode un modele équivalent électrique. Nous avons présenté le modéle de la photodiode
1915DC a -3V avec principalement une résistance de 5 k{2 mise en paralléle avec une
capacité de 100 fF. Le modeéle de cette photodiode nous a permis dans le chapitre 2
d’estimer les performances limites en gain et en bruit du photorécepteur a 'aide de la

transconductance intrinséque de la photodiode.

Nous avons fondu un premier circuit qui présente des instabilités hors bande que nous
avons mesurées et analysées. Pour pouvoir exploiter le circuit nous avons proposé deux
solutions. La premiére consiste a modifier I'impédance de sortie et ainsi étre condition-
nellement stable de sorte a pouvoir présenter une charge 50 2 en sortie. Nous avons
ajouter en sortie un circuit passif utilisant des composants CMS. Au final cette solution
) . .
n’est pas utilisable car elle demande une précision que ce montage ne permet pas. Nous
avons alors utilisé une autre solution qui consiste a sous polariser le circuit et ainsi ne

plus étre instable.

La caractérisation du photorécepteur consiste a estimer les paramétres S permettant
également de connaitre Zp, et & estimer les performances en bruit. Pour réaliser ces
mesures, nous avons effectué une calibration du lien optique en utilisant une photodiode
de référence qui permet d’extraire la réponse de la source a la mesure et ainsi obtenir la
réponse du photorécepteur. Nous obtenons des résultats expérimentaux qui valident ceux
obtenus par simulation. Malgré ’utilisation sous-optimale du photorécepteur, ce dernier
se positionne & 'état de l'art avec Zr = 40,1dB(Y, iy = 4, lpA/\/ITz et P, = 0dBm
sur la bande 4,4GHz-5GHz.
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Au final les mesures présentées dans ce chapitre viennent renforcer I’approche théorique
en montrant des résultats de mesures qui confortent les estimations obtenues par simu-
lation. Les résultats viennent rassurer la conception d’une part mais surtout encourage
la réalisation d’'un nouveau circuit, actuellement en cours, tirant profit de ’expérience

de conception du premier, il s’agit du TIA 3.



Conclusion et perspectives

Ce travail de thése a débuté par une analyse de ’état de I’art composée d’une présentation
des composants opto-électriques de la chaine de communication. Nous nous sommes fo-
calisés sur les photorécepteurs identifiant les grandeurs caractéristiques nécessaires pour
les caractériser. Cela nous a permis de réaliser une comparaison des photorécepteurs
présents dans ’état de ’art en fonction des techniques de conception possibles. Nous
avons principalement identifié quatre techniques de conception large bande. Un cahier
des charges pour la réalisation d’un photorécepteur faible bruit a grande dynamique est
précisé avec une densité équivalente de courant de bruit de 5 pA/ VHz, 300 Q de gain
transimpédance et un point de compression a 1 dB supérieur & 2 dBm de puissance op-
tique pour un taux de modulation m = 1 dans la bande 2,9 GHz - 3,4 GHz. Nous avons
considéré le photorécepteur comme étant composé d’une photodiode et d’'un transfor-
mateur d’impédance afin d’optimiser le gain transimpédance et le bruit. Nous avons fait
I’état des différentes technologies actives présentes dans la littérature comparées afin de
valider le choix de la technologie utilisée pour concevoir le photorécepteur. Nous avons
choisit la technologie PL15X de WINSC sur GaAs. Cette technologie est faible bruit et a
une fréquence d’utilisation élevée, de plus cette technologie est connue de I’équipe comme

mature.

Nous avons ensuite proposé une analyse du photorécepteur en tant que systéme, ce qui
nous a permis de mettre en évidence les parameétres qui influencent & la fois la transimpé-
dance et la densité équivalente de courant de bruit. Ce travail nous a permis de définir des
outils permettant 'estimation des performances limites en bruit et en gain, mais aussi a
adapter les cercles a gain constant et & bruit constant aux grandeurs du photorécepteur
en définissant des cercles a transimpédance constante et a densité équivalente de courant
de bruit constante. Ces cercles permettent de définir la transformation d’impédance a
réaliser entre la photodiode et ’entrée du transistor pour réaliser le meilleur compromis

entre le gain et le bruit.

Ces outils sont ensuite utilisés sous ADS. Nous modélisons un composant optique-microonde

sous un environnement électrique aussi bien en linéaire qu’en non-linéaire. Ce qui nous
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permet d’extraire les parameétres petits signaux et grands signaux. Nous proposons alors
la conception de trois circuits afin de répondre au cahier des charges. Ces circuits ont été
simulés sous ’environnement électrique ADS mais aussi sous ’environnement électroma-
gnétique MOMEMTUM a travers le “layout”. Les trois circuits présentés sont compétitfs
vis-a-vis de I’état de l'art en terme de bruit mais se situe dans la moyenne basse en
terme de transimpédance. Nous avons réalisé le TTA 2, malheureusement ce circuit est
instable. Le TIA 3 est en cours de réalisation. Nous avons mesuré le TIA 2 en régime de

sous-polarisation pour éviter les instabilités.

Ce circuit présente un gain transimpédance de 40,1 dB, une densité équivalente de courant
de bruit en entrée de 4,1 pA/\/Hiz sur la plage 2,9 GHz - 3,4 GHz dans une bande relative
de 16%, pour une puissance & 1dB de compression de 0 dBm e puissance optique d’entrée
pour m = 1. Les simulations se montrent concordantes avec les mesures, validant ainsi
la démarche de conception. Ces performances, bien que sous optimales, considérant la
sous-polarisation effectuées, mettent ce photorécepteur au niveau de 1’état de I’art. Le
circuit TTA 3 a été concu pour améliorer la stabilité et les performances de maniére
globale. Avec un gain transimpédance de 52,7 dB, une densité équivalente de courant de
bruit en entrée de 4,2 pA/ V' Hz pour une puissance & 1dB de compression de 3 dBm e

puissance optique d’entrée pour m = 1, soit 15 dBm en sortie

Une analyse a été réalisée sur la dispersion du circuit et la dispersion de la photodiode.
La photodiode peut diverger au niveau de la capacité paralléle de son modéle. C’est
pourquoi il est intéressant de se questionner sur les solutions afin de rendre de tel circuit
moins sensibles a la photodiode. Nous proposons deux solutions en perspectives pour
s’affranchir de la sensibilité & la capacité de la photodiode : une solution d’ajustage a
travers les fils de "bonding" et une solution électronique. La premiére solution consiste
& jouer sur la valeur des éléments du réseau d’adaptation en entrée a travers un jeu
de cablage intelligent. La seconde solution envisagée consiste a réaliser des inductances
actives afin de modifier ces mémes éléments et ainsi rendre notre circuit accordable en
fréquence. La premiére solution est trés peu flexible et demande une étape de manufacture
supplémentaire. La seconde solution est potentiellement plus bruyante et est limitée en

fréquences.

Au final ce travail de thése a permis d’analyser de facon compléte un maille de la chaine de
communication. Nous sommes parti de 'analyse théorique & la caractérisation du circuit.
En partant de la décomposition du photorécepteur en une succession de quadripdles en
cascade afin de faire ressortir les expressions théoriques de la transimpédance et de la
densité équivalente de courant de bruit. Nous avons ainsi définit des outils de conception
qui nous ont permis de réaliser un circuit qui s’est avérer instable mais que nous pu

mesurer en régime de sous polarisation et ainsi valider la démarche. Ce travail présente des
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résultats compétitif vis-a-vis de I’état de I’art. Nous apportons ainsi notre contribution

afin de mieux choisir les composants du photorécepteur, le concevoir, le réaliser et le

caractériser.
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Résumé 164

Ce travail s’inscrit dans le cadre d’un projet commun soutenu par la DGA (procédure RAPID), le projet Récepteur Optique
Hyperfréquences LArge Bande ou ROHYLAB, dont VectraWave fait parti Ce travail de thése s’inscrit dans le domaine de la
radio sur fibre en particulier au niveau de la réception Nous nous inscrivons dans le contexte des photorécepteurs faible bruit, le
but étant d’optimiser l'interface optique électrique de ceux ci tout en garantissant une grande dynamique

Aprés avoir présenté les avantages de la radio sur fibre a savoir hauts débits, robustesse et encombrements, nous présentons
les photorécepteurs et les différents parameétres qui les caractérisent Cette étape nous permet de les comparer entre eux en les
regrouprant en fonction des techniques de conception utilisées dans la littérature Cette étape nous permet d’identifier la technique
de conception a utiliser Nous choisissons de concevoir un photorécepteur bande étroite dont on viendra élargir la bande Nous
définissons ensuite les paramétres nécessaires a la comparaison des technologies entre elles afin de justifier le choix de la technologie
de transistor a utiliser

Nous étudions le photorécepteur en tant que systéme afin de mettre en évidence 'importance des paramétres présentés précédem
ment sur les performances de celui ¢i De cette analyse nous analysons une méthode de conception bande étroite liant 1’ensemble
des grandeurs Nous montrons aussi comment estimer les performances limites en fonction de la technologie utilisée pour la pho

todiode et celle de amplicateur Aussi nous montrons ’expression de cercles a densité équivalente de courant de bruit constants
et de cercles & transimpédance constants

A partir de la modélisation théorique du photorécepteur et l’expression théorique des grandeurs caractéristiques, nous mettons
en ceuvre les outils présentés au chapitre précédent avec un logiciel de conception assisté par ordinateur Nous montrons la
modélisation de composants opto microondes dans un environnement de simulation électrique A 1’aide de ces outils nous concevons
trois photorécepteurs faible bruit et a grande dynamique dans la bande 2,9 GHz 3,4 GHz Les objectifs fixés sont 300 Q de
gain transimpédance, 5 pA/pHz Ces circuits ont été simulés sous ’environnement électrique ADS mais aussi sous ’environnement
électromagnétique MOMEMTUM Les trois circuits présentent des performances records en bruit & de 3 GHz vis a vis de I’état de
Part

La réalisation du deuxiéme circuit congu permet la caractérisation des photorécepteurs dans la bande 2,9 GHz 3,4 GHz Nous
validons ainsi la démarche et proposons un circuit compétitif vis a vis de ’état de l'art

Dans une derniére section de cette thése, nous illustrons le fait que cette méthode peut étre exploitée sur d’autres technologies
Nous mettons en avant aussi le fait que ’on peut envisager la conception de photorécepteurs autour de 20 GHz Nous envisageons
aussi 'utilisation d’une inductance active pour réaliser des photorécepteurs accordables en fréquence pour des fréquences basses

Abstract

This work is based on a common project support by the DGA, the project ROHYLAB for “wide band opto microwave receiver”
with Vectrawave This work aim to optimized the optic electric interface of a receiver in the radio over fiber field to design a low

noise and high dynamic receiver

After an overview of radio over fiber’s avantages such as high data rates, security and security, we presented different photoreceiver
and the figure of merit used to caracterized them This step allow a comparison of the photoreceiver classified by the design
topologies used in order to choose which design methodology we will used in this work In an other hand, the same analysis is done
for the transistor technologies

We presented a study of photoreceiver as a system in order to highlight the impact of main caracteritics on its performances
From this analysis allow to show a narrow band design method which link the caracteristics of the photodiode to the transistor’s
caracteristics We also present some design tools such as circles of constant equivalent noise current density and circles of constant

transimpedance

From the photoreceiver’s theoritical model and the expressions of the main caracteristics, we implement the deisgn tools presented
in ADS In this section we also present the opto microwave components models Using this tools, we design three photoreceiver
with low noise and high dynamics This photoreceiver’s aims to reach 300 2 of transimpedance’s gain and 5pA/Hz of noise This
circuits are implemented in ADS’s eletrical fields and also in MOMENTUM’s fields All of this circuits appears as a competitive
one in terms of noise at 3GHz

From the photoreceiver’s design, we realized some cicuirts which permit photoreceiver’s caracterization in 29 GHz 34 GHz
bandwidth This measurements validate our approach and confirm a competitive circuit in term of noise compare to litterature

In a final sectin of this work, we illustrate an extension of this approach on other technologies We also highlight a design of a
photoreceiver at 20 GHz In the end, we suggest the using of an active inductor to realize switchable frequency photoreceiver in

low frequency



