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Introduction

E n 1880, Alexander Graham Bell et son assistant Charles Sumner Tainter
inventaient l’un des premiers systèmes de télécommunications optiques, le Pho-

tophone [Bel80], utilisant la modulation par la voix de la réflexion de la lumière du
Soleil sur un miroir vibrant et permettant ainsi une transmission sans fil sur 213m 1.
En 2009, une équipe française des laboratoires de recherche d’Alcatel-Lucent, alors
récemment intégrée aux laboratoires Bell, transmettait sur 7200 km de fibre op-
tique une capacité totale de 15,5Tbit/s, franchissant pour la première fois la barre
symbolique des 100Pbit.s−1.km de produit capacité-distance (112Pbit.s−1.km pré-
cisément) [Sal09].
Entre ces deux extrêmes, séparés de quasiment 130 années, la quantité d’informa-

tion transmise a été multipliée par un facteur que l’on peut estimer de l’ordre de
108 à 109. Non seulement les télécommunications sur fibres optiques sont la seule
technologie permettant de transmettre de telles quantités d’information, mais encore
sont-elles la seule technologie permettant le transport de telles quantités d’informa-
tion jusqu’à des distances transocéaniques. C’est cette capacité unique qui a permis
l’explosion du réseau Internet au milieu des années 1990 et sa croissance, d’abord
exponentielle jusqu’aux années 2000, puis hyperbolique jusqu’à aujourd’hui [Kor13].
Si l’on cherche un élément de technologie, constituant de base des systèmes de com-

munications, dont l’un des facteurs de mérite a été amélioré dans des proportions
comparables, on pense naturellement au transistor. Depuis son invention concomit-
tante aux Etats-Unis et en Europe à la fin des années 1940, sa vitesse de fonc-
tionnement est passée de quelques kHz à ses débuts 2, à un peu plus de 1THz en
2014 3. Cette augmentation fréquentielle n’est néanmoins pas sans conséquence sur
l’amplitude des signaux traités : suivant la limite de Johnson [Joh66], le produit

1. http://en.wikipedia.org/wiki/Photophone.
2. Extrait du cahier de laboratoire de Walter Brattain, en date du 15 Décembre 1947 :

"When the points were, very close together got voltage amp about 2 but not power amp.
This voltage amplification was independent of frequency 10 to 10,000 cycles" [Bra47], d’après
http://en.wikipedia.org/wiki/History_of_the_transistor.

3. "DARPA Circuit Achieves Speeds of 1 Trillion Cycles per Second, Earns Guinness World
Record" : http://www.darpa.mil/NewsEvents/Releases/2014/10/28.aspx.

1

http://en.wikipedia.org/wiki/Photophone
http://en.wikipedia.org/wiki/History_of_the_transistor
http://www.darpa.mil/NewsEvents/Releases/2014/10/28.aspx
http://www.darpa.mil/NewsEvents/Releases/2014/10/28.aspx


Introduction

fT .BVCEo
4 d’une technologie de transistor donnée reste à peu près constant, de sorte

qu’une augmentation de la fréquence se paye par une diminution de l’amplitude des
signaux supportés. L’une des technologies présentant l’un des meilleurs compromis à
cet égard est la technologie de transistor bipolaire à double hétérojonction (TBDH)
en phosphure d’indium (InP). En particulier, la technologie du III-V Lab 5 atteint
une tension de claquage de l’ordre de 5V , avec des valeurs de l’ordre de 400GHz
pour fT et fmax 6 simultanément, ce qui ramené à sa largeur d’émetteur de 0,7µm
en fait l’une des meilleures technologies dans son domaine [God08].
Ayant introduit le cadre applicatif et technologique de cette thèse, il reste à en pré-

senter le sujet central : l’amplificateur distribué. En 1936, Percival cherchant
à augmenter la bande passante de ses amplificateurs à base de tubes électroniques,
en inventa le principe [Per36]. Ce dernier fut plus tard appliqué aux amplifica-
teurs à base de transistors. Contrairement aux architectures classiques, i.e. « non
distribuées », il permet d’augmenter le produit gain-bande d’un amplificateur très
significativement au-delà de celui des éléments actifs qui le composent. Utilisé pour
les applications les plus exigeantes en bande passante, telle que l’amplification de
signaux video analogiques à ses débuts, il est aujourd’hui fréquemment utilisé pour
l’amplification des signaux numériques très large bande au niveau des transmetteurs
des systèmes de télécommunications optiques.

Cadre général et objectifs

Depuis l’apparition de l’amplificateur optique à fibre dopée à l’erbium (EDFA)
dans le milieu des années 1990, les systèmes de télécommunications optiques étaient
basés jusqu’au milieu des années 2000 sur la modulation binaire en intensité et la
détection quadratique directe. Au début des années 2000, alors que les systèmes à
10Gbit/s se déploient à grande échelle, la recherche sur la génération suivante, les
systèmes à 40Gbit/s, peine à converger vers une solution permettant de conserver
une distance de transmission suffisante. Alors que des recherches sur des formats
de modulation moins pénalisants que la modulation binaire en amplitude s’inten-
sifient, une technologie révolutionnaire, considérée jusqu’alors comme difficile voire
impossible à industrialiser à court terme avec les technologies disponibles, permet
à Nortel Networks de présenter le 12 mars 2008 lors de la conférence OFC le pre-
mier produit à 40Gbits/s apportant une solution efficace au problème de portée :
il s’agit de la détection cohérente numérique. Le « 40Gbit/s cohérent », utilisant le
format de modulation PDM QPSK à 10GBd, laissera vite place au « 100Gbit/s

4. fT : fréquence de transition ; BVCEo : tension de claquage en émetteur commun.
5. http://www.3-5lab.fr/.
6. fmax : fréquence maximale d’oscillation.
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cohérent », utilisant dans sa version mono-porteuse le même format de modulation
cadencé à 25GBd 7. Alors qu’en 2014 le « 400Gbit/s cohérent » est déjà une réalité,
en version double-porteuse en PDM 16QAM, la vitesse de cadencement reste limitée
à 25GBd 8.
L’avènement de la détection cohérente numérique a eu, entre autres, deux consé-

quences, paradoxales en apparence, qui nous intéressent particulièrement :
1. Avec le traitement numérique sur l’amplitude et la phase du champ optique

qu’elle rend possible, la détection cohérente numérique permet de repousser la
limite sur la portée de transmission liée au débit symbole bien plus loin qu’avec
les techniques classiques. Un résultat de premier plan en la matière est la dé-
tection cohérente numérique après 3200 km de transmission d’un signal PDM
QPSK cadencé à 214GBd, à l’aide d’un récepteur cohérent de 228GHz de
largeur fréquentielle, reposant sur l’entrelacement optique numérique [Fon12].
Le signal d’émission cadencé à 214GBd est obtenu par un multiplexage tem-
porel électrique jusqu’à 107GBd [Ray14], puis par un multiplexage temporel
optique pour atteindre le débit double. Cette problématique constitue
donc le premier objectif poursuivi dans cette thèse : la génération
électrique de signaux de données binaires cadencés à 100 GBd.

2. Dans l’industrie, cependant, le débit symbole n’est monté qu’à 25GBd, deve-
nant un standard, à l’instar de son prédécesseur, le 10GBd. Alors que le chemin
vers le térabit est en ligne de mire, le 50GBd commence à être discuté dans
certains organismes de normalisation 9. Le 100GBd n’a par conséquent pas été
un débit prioritaire et assez peu de travaux de recherche ont été réalisés dans
cette direction 10, un argument fréquent à son encontre étant l’absence de solu-
tion de détection cohérente numérique qui soit compatible avec ce débit, tout
en restant techniquement et économiquement viable. Pour des applications
autres que le transport optique, avec des distances de transmission courtes, il
reste néanmoins permis d’espérer pouvoir augmenter le débit symbole, dans le
but de simplifier l’architecture matérielle des systèmes. C’est précisément la
problématique du projet Européen FP7 POLYSYS 11 dans le cadre duquel ces
travaux ont été réalisés. Pour cette application, l’un des principaux et derniers
verrous technologiques est le budget optique. À l’émission, il est directement
impacté par la perte de modulation, qui dépend du rapport entre l’ampli-
tude du signal électrique de données et l’amplitude de commande nominale

7. C’est en particulier le cas du produit d’Alcatel-Lucent.
8. C’est à dire jusqu’à 28− 32GBd avec le sur-débit des codes correcteurs d’erreurs.
9. http://www.oiforum.com/public/currentprojects.html ; http://www.ieee802.org/3/bs/.
10. On peut néanmoins citer les projets Européens concurrents HECTO et GIBON.
11. http://www.ict-polysys.eu/.
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du modulateur électro-optique, utilisant ce signal électrique pour moduler la
porteuse optique reçue. Cette problématique constitue donc le second
objectif poursuivi dans cette thèse : la génération électrique de signaux
de données binaires cadencés à 100GBd à forte amplitude.

L’une des principales difficultés de ce double objectif de génération électrique de
signaux de données binaires rapides et à forte amplitude réside dans la nature du
signal en jeu. Il s’agit en effet d’un signal de type « bande de base », dont le spectre
utile descend typiquement jusqu’à quelques dizaines de kHz voire quelques kHz et
dont la bande passante à −3 dB vaut 0,7 à 0,8 fois la vitesse de cadencement. À
100Gbit/s, cela peut représenter six décades. C’est cette nature très large bande qui
plaide naturellement pour une architecture d’amplificateur distribué, dès lors que les
performances fréquentielles de la technologie utilisée ne permettent pas de se conten-
ter d’une architecture localisée classique. La nécessité d’atteindre des amplitudes de
signal élevées plaide aussi pour une architecture distribuée. En effet, à moins encore
une fois de disposer de transistors permettant de délivrer le courant nécessaire pour
obtenir l’amplitude de tension désirée sur une impédance donnée, typiquement 50 Ω,
la mise en parallèle de plusieurs transistors s’avère souvent nécessaire. Dans ce cas,
l’architecture distribuée permet une mise en parallèle intelligente, évitant la somma-
tion des capacités parasites et donc la réduction de la bande passante. Par ailleurs,
il est à noter que la nature géométriquement espacée de l’architecture distribuée est
favorable à la dissipation de la chaleur générée par les cellules amplificatrices.

Etat de l’art

Au début de cette thèse, l’état de l’art pouvait se résumer à deux résultats :
1. Hurm et al. de l’IAF 12 publient en 2008 [Hur08] et 2009 [Hur09] un ampli-

ficateur distribué single-ended en technologie TBDH InP mesuré sur tranche
puis en module, respectivement. Le paramètre S21 du circuit sur tranche vaut
environ 20 dB jusqu’à 120GHz, limite de la mesure, et un fonctionnement en
grand signal à 100Gbit/s fait état d’un signal de sortie de 2,3Vpp d’amplitude,
atteignant un produit vitesse× amplitude de 230Gbit.s−1.V . Le module inté-
grant ce circuit présente des paramètres S un peu plus perturbés et sa mesure
en grand signal à 112Gbit/s fait état d’une amplitude de sortie de 2,2Vpp,
atteignant un produit vitesse× amplitude de 246Gbit.s−1.V . Ce circuit sera
utilisé dans sa version en module parmi d’autres composants dans le cadre
du projet Européen HECTO dans un système de communications optiques à
100Gbit/s, dont les résultats seront récapitulés dans l’article [Der13].

12. http://www.iaf.fraunhofer.de/en.html.
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2. Suzuki et al. de NEC 13 publient en 2005 [Suz05] un amplificateur distribué
différentiel intégrant en entrée un sélecteur 2:1 14, mesuré en grand signal à
80Gbit/s et présentant une amplitude de sortie différentielle de 5,4Vpp, attei-
gnant un produit vitesse× amplitude de 432Gbit.s−1.V .

Malgré le produit gain-bande record détenu par Hurm (> 1,2THz), l’accumula-
tion d’interfaces à 100Gbit/s dans un transmetteur optique utilisant cette approche
s’avère être un facteur limitant. L’approche du projet HECTO était en effet de
type modulaire : un module séparé pour le générateur numérique à 100Gbit/s (de
type multiplexeur), un module séparé pour l’amplificateur distribué single-ended
et un module séparé pour le modulateur électro-optique, cascadant ainsi quatre
connecteurs coaxiaux 1mm. La qualité du signal amplifié à 100Gbit/s attaquant le
modulateur s’en trouve alors significativement dégradée.
La solution de Suzuki présente donc à cet égard un avantage important : l’étage

de multiplexage d’entrée intégré dans le circuit permet de limiter l’interfaçage à
100Gbit/s à la seule sortie, divisant ainsi le nombre de connecteurs intervenant à
ce débit par deux dans une approche modulaire, voire de s’en affranchir dans une
approche où le muxtiplexeur-amplificateur et le modulateur seraient copackagés.

C’est précisément dans la logique de cet état de l’art et de la problématique
esquissée que se déroule le fil conducteur de cette thèse.

Contributions

Les principales contributions originales des travaux présentés sont les suivantes :
1. Sur un plan théorique :

a) Les équations exactes et générales de la réponse fréquentielle en régime
petit-signal de l’amplificateur distribué ont été déterminées. Les équations
de dimensionnement systématique de ses principaux paramètres, à partir
des approximations habituelles en basses fréquences, ont été fournies.
Ces équations ont été mises en œuvre dans un ensemble complet de codes
sous Scilab, fournissant un outil d’aide à l’analyse théorique exacte de
l’amplificateur distribué en régime petit-signal (chapitre 2).

b) L’utilisation de cet outil a permis de mettre en exergue le fait que la ré-
ponse petit-signal de l’amplificateur distribué n’est intrinsèquement pas

13. Syst. Devices Res. Labs., NEC Corp., Tsukuba, Japan.
14. Sauf indication contraire, les termes sélecteur et multiplexeur seront utilisés indifféremment,

pour faire référence à la fonction électronique de multiplexage temporel.
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adaptée à l’amplification de signaux de données, à cause de son compor-
tement à l’approche de la fréquence de coupure et dans la bande rejetée,
avec en particulier l’existence de modes passants d’ordres supérieurs (cha-
pitre 2).

c) En réponse à ces observations, ce même outil a permis de proposer deux
méthodes d’optimisation des performances de l’amplificateur distribué
(chapitre 3).

2. Sur un plan expérimental :

a) Trois amplificateurs distribués single-ended ont été réalisés, en applica-
tion de la première méthode d’optimisation, présentée dans la section
3.4.1. Le premier circuit présente un gain en basses fréquences égal à
15,9 dB et une bande passante à 3 dB égale à 93GHz. Le deuxième et le
troisième circuit présentent un gain égal à 15 dB et une bande passante
supérieure à 110GHz. Les diagrammes de l’oeil des trois circuits mesurés
à 86Gbit/s présentent une amplitude de 2,7Vpp, 2,65Vpp et 2,37Vpp, res-
pectivement 15. Ces résultats ont donné lieu à une publication (conférence
[3], page 264) (chapitre 4).

b) Un amplificateur distribué différentiel intégrant un sélecteur 2:1 a été
réalisé, en application de la deuxième méthode d’optimisation, présen-
tée dans les sections 3.4.2 et 3.5.2. Une amplitude différentielle de sortie
de 6,2Vpp à 100Gbit/s et 5,9Vpp à 112Gbit/s ont été obtenues, soit un
produit vitesse× amplitude de 620Gbit.s−1.V et 661Gbit.s−1.V , respec-
tivement 16. Ces résultats ont donné lieu à cinq publications (revues [1,
2, 3], page 263, conférences [1, 2], page 264) (chapitre 5).

c) Ce dernier circuit a été copackagé avec des composants électro-optiques
dans le cadre du projet POLYSYS et a permis de réaliser des démonstra-
tions système à l’état de l’art (revues [4, 5, 6, 7, 8], page 264 et conférence
[4], page 264). Ce circuit a également été packagé par l’équipe EOFiP 17

du III-V Lab dans un module hyperfréquence avec lequel une amplitude
de sortie différentielle de 5,75Vpp a été obtenue à 100Gbit/s et dont deux
exemplaires ont été mis en œuvre dans un transmetteur QPSK fonction-
nant à 80GBd dans les laboratoires Bell de Crawford Hill dans le New
Jersey (cf. figure 0.0.1) (chapitre 6).

15. cf. section 4.6 page 181 Comparaison à l’état de l’art.
16. cf. section 5.6 page 213 Comparaison à l’état de l’art.
17. « Electro-Optical Functions in Package ».
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Organisation de la thèse

Le chapitre 1 introduit les systèmes, composants et technologies pour les télé-
communications optiques à 100Gbit/s. Les éléments clés du transmetteur électro-
optique sont en particulier étudiés et l’état de l’art des modulateurs de Mach-
Zehnder, des amplificateurs très large bande, dont les drivers de modulateurs, et
enfin des technologies microélectroniques, sont présentés.
Le chapitre 2 présente la théorie de l’amplificateur distribué en régime petit-

signal, en partant d’un degré de généralité le plus large puis en procédant aux simpli-
fications à but didactique et pratique en vue de la phase de conception. L’ensemble
des équations permettant de décrire complètement et de façon exacte la réponse
petit-signal de l’amplificateur distribué est mis en œuvre dans un ensemble de codes
sous Scilab, constituant ainsi un outil d’analyse numérique.
Le chapitre 3 se base sur cet outil pour proposer deux méthodes d’optimisation

des performances de l’amplificateur distribué.
Le chapitre 4 traite de la réalisation d’amplificateurs distribués single-ended à

100Gbit/s en technologie TBDH InP 0,7µm.
Le chapitre 5 traite de la réalisation d’un amplificateur distribué différentiel

avec sélecteur 2:1 intégré à 100Gbit/s en technologie TBDH InP 0,7µm.
Le chapitre 6 présente un ensemble d’applications utilisant l’amplificateur dis-

tribué différentiel avec sélecteur 2:1 intégré présenté dans le chapitre 5, dont la
réalisation d’un module électronique présentant des performances à 100Gbit/s à
l’état de l’art, puis la réalisation dans le cadre du projet Européen POLYSYS d’un
module copackage associant ce circuit à des composants optiques, mis en œuvre
dans des expérimentations système établissant des résultats à l’état de l’art dans le
domaine des télécommunications optiques courtes distances à 100Gbit/s.
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Introduction

(a) 

(b) 

(c) 

Figure 0.0.1 : Amplificateur distribué différentiel avec sélecteur 2:1 intégré, en
technologie TBH InP 0,7µm, réalisé dans le cadre de cette thèse :
puce nue (a), reporté en module (b) et utilisé dans un transmetteur
optique QPSK fonctionnant à 80GBd (c).
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CHAPITRE 1

Télécommunications optiques à
100Gbit/s : Systèmes, composants

et technologies

1.1 Introduction
Les télécommunications optiques sont intimement liées à la croissance fulgurante

du réseau Internet mondial depuis les années 1990. Alors que les briques de base des
systèmes de télécommunications sur fibre optique avaient été progressivement mises
au point depuis les années 1960, une ultime étape clé fut l’invention en 1986 de l’am-
plificateur optique à fibre dopée à l’erbium (EDFA)[Des02] qui permit d’atteindre
des distances entre répéteurs de plusieurs dizaines de kilomètres. Plus important
encore, grâce à une bande d’amplification de plusieurs dizaines de nanomètres dans
la fenêtre optique située autour de 1550nm, il permit d’amplifier un multiplex de
longueurs d’onde d’un seul tenant, ouvrant la voie à l’augmentation spectaculaire
et sans égale de la capacité de transmission grâce à la technique du multiplexage
en longueur d’onde 1. Le transport optique était né et avec lui le réseau Internet
mondial.
Depuis le début des années 1990 jusqu’à aujourd’hui, en 2015, le trafic Internet

mondial a été multiplié par un facteur 108, passant de 0,001 à 100000Po/mois 2 3. En

1. http://www.lightwaveonline.com/articles/print/volume-31/issue-1/features/
three-decades-of-innovation.html.

2. 1Po = 106 Go.
3. cf. [Kor13] complété par les derniers chiffres de prévisions de trafic Inter-
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janvier 2013, le journal Spectrum d’IEEE, dans un court article intitulé Bandwidth
Bottleneck - The hardware at the heart of the Internet isn’t fast enough, faisait état de
l’inexorable décrochage entre les technologies matérielles à la base de l’infrastructure
du réseau, dont la progression longtemps exponentielle semble devenir plutôt linéaire
depuis le milieu des années 2000 [Wel13], et le trafic IP total au niveau mondial, dont
le taux de croissance suit une loi hyperbolique 4. Ce constat avait été fait quelques
années plus tôt dans la communauté de la recherche en télécommunications optiques
[Chr09, Ric10].
Le travail de recherche présenté dans ce manuscrit s’inscrit dans cette probléma-

tique d’augmentation de la capacité des systèmes de télécommunications optiques,
au travers de l’axe spécifique de l’augmentation du débit de fonctionnement des
transmetteurs optoélectroniques. Nous nous intéressons plus particulièrement à l’un
des éléments constitutifs clés, le driver de modulateur, dont la fonction est d’ampli-
fier le signal de données fourni par les étages numériques situés en amont afin que le
modulateur électro-optique imprime sur la porteuse optique le signal de données avec
la meilleure efficacité possible. Visant un débit de fonctionnement de 100Gbit/s, le
niveau d’amplitude requis est typiquement de plusieurs volts [Vel11, Kaz09] (section
1.4). Le principal verrou technologique, auquel ce travail de recherche s’attaque, est
donc le produit vitesse× amplitude du driver de modulateur. Le dépassement signifi-
catif du seuil de 400V.Gbit/s en est le principal objectif. Cet ensemble de contraintes
nécessite d’une part l’utilisation de l’architecture de l’amplificateur distribué (sec-
tion 1.5). D’autre part, le recours à une technologie de transistor capable de fournir
simultanément une amplitude de signal et une vitesse de fonctionnement élevées est
également nécessaire. Le transistor bipolaire à double hétérojonction (TBDH) sur
phosphure d’indium (InP) est une technologie de choix à cet égard (section 1.6).

Organisation du chapitre

Le chapitre 1 est organisé de la façon suivante :
Section 1.2 : Systèmes de télécommunications optiques
Section 1.3 : Critères de performance
Section 1.4 : Modulateur de Mach-Zehnder
Section 1.5 : Driver de modulateur
Section 1.6 : Technologies à semiconducteurs

net de Cisco d’après http://www.cisco.com/c/en/us/solutions/service-provider/
visual-networking-index-vni/index.html

4. De la forme g(y) = 10a(y − y0)b, où g(y) est le taux de croissance de l’année y, y0 = 1993,4,
a = 3,02 et b = −1,14 (valeurs obtenues par régression sur la période 1994-2011), d’après [Kor13].
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1.2 Systèmes de télécommunications optiques

1.2.1 Principe de base
Les systèmes de télécommunications optiques longues distances reposent sur la

fibre monomode standard en silice, qui présente une atténuation inférieure à
0,3 dB/km de 1450 à 1650nm, associée à l’amplificateur à fibre dopée à l’erbium
(EDFA) dont le fonctionnement typique couvre la gamme 1530 − 1610nm, soit
10THz de bande passante. Cette fenêtre spectrale peut donc contenir par exemple
jusqu’à 100 canaux de 100GHz par multiplexage fréquentiel, plus couramment ap-
pelé multiplexage en longeur d’onde (WDM) dans le domaine optique. La figure
1.2.1 page 12 représente le schéma de principe d’un système de télécommunications
optiques mettant en œuvre cette technique, dans l’hypothèse simplificatrice d’une
liaison point à point. À chaque longueur d’onde correspond un transmetteur et un
récepteur optoélectroniques.
Le principe de fonctionnement d’un transmetteur est le suivant :
– un laser génère une porteuse optique à une longueur d’onde précise donnée ;
– un sérialiseur (SERDES) réalise une fonction de multiplexage temporel, dans le
domaine électrique, aggrégeant les trains de données numériques reçus en entrée
en un seul train multiplexé en sortie ;

– un driver amplifie et met en forme le signal de données multiplexées ;
– un modulateur électro-optique module avec ce signal amplifié la porteuse op-
tique issue du laser.

C’est le principe de base d’un transmetteur optoélectronique utilisant la modula-
tion binaire en amplitude (On Off Keying, OOK). La modulation externe du signal
optique, plutôt que la modulation directe du laser au travers de son courant de
polarisation, permet d’atteindre des débits de fonctionnement très élevés, jusqu’à
100Gbit/s 5, comme nous le verrons dans le chapitre 6. La grandeur physique qui
est modulée étant la puissance optique, on parle de modulation en intensité.
Chaque longueur d’onde ainsi modulée est associée à ses voisines par un multi-

plexeur optique (O-MUX) qui couple l’ensemble dans une fibre optique. Tous les
80 km typiquement, après une vingtaine de décibels d’atténuation, un amplifica-
teur optique (EDFA) amplifie l’ensemble des longueurs d’onde. Après un certain
nombre de tronçons, les porteuses optiques sont séparées par un démultiplexeur op-
tique (O-DMUX). Chaque longueur d’onde est ensuite démodulée par un récepteur
optoélectronique dédié.

5. Dans le cas du classique modulateur de Mach-Zehnder en LiNbO3 piloté en mode différentiel,
cette approche permet par ailleurs d’obtenir une modulation de fréquence parasite (chirp) quasi-
nulle.
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Figure 1.2.1 : Schéma de principe d’un système de télécommunications optiques
numériques, avec multiplexage temporel électrique (ETDM) et mul-
tiplexage en longueur d’onde (WDM), utilisant la modulation binaire
en amplitude et la détection directe (IM/DD).

Le principe de fonctionnement d’un récepteur est le suivant :
– une photodiode (PD), qui est par nature un détecteur quadratique, génère un
photocourant proportionnel à la puissance optique reçue ;

– un amplificateur transimpédance (TIA) transforme le photocourant et l’amplifie
en une tension d’amplitude suffisante pour le bon fonctionnement de l’étage en
aval ;

– un circuit de récupération de l’horloge et de décision (CDR) transforme le signal
analogique fourni par le TIA en un signal numérique, à la façon d’une bascule
de décision, i.e. d’un convertisseur analogique-numérique à 1 bit ;

– un désérialiseur (SERDES) démultiplexe le signal numérique de réception en
plusieurs trains de données à plus bas débit, à la cadence de l’horloge récupérée
par la CDR.

C’est le principe de base d’un récepteur optoélectronique dédié à la démodulation
binaire en amplitude, avec une transposition en bande de base directe par détection
quadratique, i.e. sensible à la puissance optique, sans recours à un mélange avec un
oscillateur local. On parle donc de détection directe.
Cette association de transmetteur et récepteur optoélectroniques constitue un

système IM/DD, pour intensity modulation / direct detection.
Les meilleurs systèmes de télécommunications optiques commerciaux ont fonc-

tionné sur ce modèle IM/DD jusqu’au milieu des années 2000, avec un débit maxi-
mum de 10Gbit/s par longeur d’onde. Comme évoqué dans l’introduction, le passage
à 40Gbit/s puis à 100Gbit/s a nécessité l’introduction de la détection cohérente
numérique, associée aux formats de modulation vectoriels multi-niveaux (N-QAM)
avec multiplexage en polarisation (PDM).
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1.2.2 Système cohérent numérique
En 2004, Taylor présente dans le journal Photonics Technology Letters une mé-

thode reprenant la technique de la détection cohérente optique, extensivement étu-
diée dans la communauté scientifique dans les années 1980 et 1990 6, en y adjoignant
le chaînon qui manquait pour en tirer tout le bénéfice potentiel latent, à savoir le
traitement numérique du signal, avec deux rôles clés [Tay04] :
– d’une part, la réalisation de la boucle à verrouillage de phase (PLL) dans le
domaine numérique, facilitant grandement l’opération délicate de verrouillage
de l’oscillateur local sur la fréquence et la phase de la porteuse 7 ;

– d’autre part, la compensation dans le domaine numérique des distorsions subies
par le signal dans la fibre optique à cause de la dispersion chromatique.

Par ailleurs, d’autres fonctions s’avèreront utilement réalisées dans le domaine nu-
mérique :
– la gestion de la polarisation, à la fois pour compenser la dispersion par mode de
polarisation, ainsi que pour démultiplexer un signal multiplexé en polarisation,
technique qui permet à la fois de multiplier par deux la capacité d’information
transportée et d’être moins sensible à la transmission dans la fibre ;

– la démodulation du signal en trains indépendants et la décision.
Ironiquement, la motivation initiale de la détection cohérente optique, à savoir une
sensibilité de photodétection ultime 8, avant que l’EDFA ne rende cette quête secon-
daire, devint finalement tout à fait accessoire, comparée aux nombreux bénéfices vus
plus haut. Dans la décennie qui a suivi cet article visionnaire, toute la communauté
scientifique et toute l’industrie des télécommunications optiques se sont entièrement
tournés vers cette technique.
Dans la figure 1.2.2 page 14, le schéma de principe d’un système de télécommu-

nications optiques cohérent moderne est présenté. La seule différence avec la figure
1.2.1 page 12 se situe au niveau du transmetteur et du récepteur optoélectroniques.
Le transmetteur est constitué d’un processeur de signal numérique (DSP) qui

reçoit les données binaires d’un sérialiseur (SERDES) et les traite pour permettre à
quatre convertisseurs numériques-analogiques (DAC) de générer quatre signaux qui
attaquent au travers de quatre drivers linéaires un modulateur vectoriel à diversité
de polarisation (PD IQM), qui module en conséquence la porteuse optique issue du
laser.

6. Mais abandonnée à la faveur de l’arrivée de l’EDFA.
7. Ainsi avoir fosc. local ≈ fsignal suffit puisque la PLL numérique se charge de compenser la

différence. On parle alors de récepteur intradyne.
8. Meilleure que le sensibilité obtenue en détection directe et en détection différentielle.
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Figure 1.2.2 : Schéma de principe d’un système de télécommunications op-
tiques numériques moderne, avec multiplexage temporel électrique
(ETDM) et multiplexage en longueur d’onde (WDM), utilisant un
format de modulation vectorielle en phase et en quadrature (IQ), le
multiplexage en polarisation (PDM) et la détection cohérente numé-
rique.

Le récepteur est constitué d’un démodulateur optique à diversité de polarisa-
tion (PD IQDM) qui fournit quatre paires de signaux optiques combinant signal et
oscillateur local dans diverses conditions de phase et de polarisation linéairement
indépendantes. Il est à noter que le démultiplexeur optique (O-DMUX) n’est plus
indispensable, contraitement au cas IM/DD, puisque la sélection du canal à détec-
ter peut se faire en fixant la fréquence de l’oscillateur local à sa fréquence centrale.
Une fois détectés quadratiquement par quatre paires de photodiodes, les quatre
paires de photocourants en résultant sont amplifiées linéairement et transformées
en une tension d’amplitude suffisante au circuit en aval par quatre amplificateurs
transimpédances différentiels (DTIA). La fonction différentielle permet de réaliser
la fonction de soustraction entre les deux composantes de chaque paire de photo-
courants, permettant une meilleure sensibilité et une meilleure réjection des signaux
non utiles présents sous la forme d’un signal de mode commun. Quatre conver-
tisseurs analogiques-numériques reçoivent alors ces signaux et les numérisent pour
qu’ils soient ensuite traités dans la domaine numérique par un DSP.
L’architecture des systèmes cohérents numériques repose sur la disponibilité de

convertisseurs analogiques-numériques ultra-rapides et sur des DSP capables de fou-
nir la capacité de traitement pour une consommation raisonnable. La loi de Moore
est venu jouer pleinement en faveur de cette approche, les technologies CMOS 65nm
puis 40nm et maintenant 28nm permettant de remplir cette mission [Lap14].
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Figure 1.2.3 : Evolution historique du produit capacité× distance des systèmes de
télécommunications optiques (image modifiée et remasterisée d’après
[Big12]).

1.2.3 Evolutions historiques et tendances actuelles
Dans la figure 1.2.3, l’évolution historique du produit capacité× distance des sys-

tèmes de télécommunications optiques est représentée, depuis leurs origines jus-
qu’au début des années 2010. On observe que six générations technologiques suc-
cessives ont permis une augmentation d’un facteur 10 tous les 4 ans du produit
capacité× distance jusqu’au milieu des années 2000. La septième génération, la dé-
tection cohérente numérique, a permis de maintenir une progression du débit par
longueur d’onde, offrant 40, 100 puis 200Gbit/s, avec une très forte augmentation
de l’efficacité spectrale, mais sans pour autant permettre de conserver une distance
de transmission comparable à la technologie 10Gbit/s (dernière étape de la 6ème

génération).
Parallèlement, le trafic IP mondial, représenté dans la figure 1.2.4 page 16, a

augmenté d’un facteur 108 entre 1990 et 2015. En corrélation avec le ralentissement
de l’augmentation du produit capacité× distance depuis le début des années 2000,
le taux de croissance du trafic IP mondial décroit en suivant une loi hyperbolique
[Kor13]. Les causes de cette saturation tant redoutée de l’infrastructure du réseau
Internet sont de deux types.
D’une part, après plusieurs décennies d’innovations technologiques, le canal de

transmission a été très bien rempli. Le calcul de la capacité de Shannon de la fibre
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Figure 1.2.4 : Evolution historique du trafic IP mensuel en Po/mois.

optique, présenté dans l’article [Ess10], a en effet permis de constater que les sys-
tèmes de télécommunications optiques les plus sophistiqués (7ème génération) fonc-
tionnent à un niveau très proche de cette limite. C’est la raison pour laquelle ce
qui est présenté en la matière comme la prochaine frontière, à savoir le multiplexage
spatial, est exploré depuis plusieurs années [Win13]. Complémentairement, l’espoir
de repousser la limite non linéaire de Shannon, en compensant les non-linéarités en
jeu dans la fibre, constitue un autre axe de recherche [Liu13, Tem15].
D’autre part, les transmetteurs et récepteurs optoélectroniques progressent plus

lentement depuis le milieu des années 2000, à la faveur de l’arrivée de la technologie
cohérente numérique. Sans cette dernière, la croissance du produit capacité× distance
des systèmes de télécommunications optiques aurait sans doute été fortement ralen-
tie voire stoppée. Or, comme nous l’avons vu dans la section précédente, les progrès
des technologies CMOS, suivant la loi de Moore, ont permis de rendre cette technique
exploitable, grâce à un composant clé : le convertisseur analogique-numérique ultra-
rapide. Cependant, dans un récepteur cohérent numérique complet (cf. figure 1.2.2
page 14), quatre voies doivent être numérisées, à une fréquence d’échantillonnage de
64GS/s sur 8 bits, dans les systèmes actuellement commercialisés. Ainsi, un débit
de 4 × 8 × 64.109 = 2,048Tbit/s est délivré au DSP en charge de multiples traite-
ments. Les systèmes cohérents numériques les plus modernes consommant plusieurs
dizaines de watts, on comprend alors qu’avec le prolongement de plus en plus difficile
et coûteux de la loi de Moore 9, le rythme des évolutions technologiques marque le
pas.

9. https ://fr.wikipedia.org/wiki/Loi_de_Rock.
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Figure 1.2.5 : Evolution du débit série d’interface par longueur d’onde et débit
symbole associé, au travers des jalons historiques franchis par la
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[Ray14]).

1.2.4 Systèmes à 100GBd par longueur d’onde
La figure 1.2.5 retrace l’évolution du débit série d’interface par longueur d’onde

avec le débit symbole associé, au travers des jalons historiques franchis par la re-
cherche sur les systèmes de télécommunications optiques. On observe qu’en 2006, au
passage entre technologie IM/DD et système cohérent numérique, le débit symbole
chute d’un facteur quatre, passant de 100GBd à 25GBd, grâce à l’augmentation
d’un même facteur du nombre de bits par symbole avec le format de modulation
QPSK multiplexé en polarisation (PDM). Depuis cette époque, au sur-débit des
codes correcteurs d’erreur près, ce débit symbole est resté constant dans les nou-
veaux systèmes, que ce soit pour le 40, 100, 200Gbit/s par longueur d’onde et même
400Gbit/s en double porteuse.
La recherche n’en est néanmoins pas restée là. En 2014, Raybon récapitulait

dans [Ray14] les résultats de recherche en systèmes cohérents aux débits symboles
les plus élevés. Aujourd’hui encore, en 2015, le record est de 100GBd. En somme,
alors qu’en vingt ans, entre 1986 et 2006, le débit symbole a été multiplié par un
facteur dix, entre 2006 et 2016, il aura été divisé par quatre et à nouveau multiplié
par quatre pour revenir au même niveau.
Néanmoins, il convient de noter un détail qui a son importance. La démonstration
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d’un système cohérent numérique à 100GBd 10 dans [Ray14] en PDM QPSK, soit
un débit total par longueur d’onde de 428Gbit/s, est réalisée dans des conditions
sous-optimales à cause des limitations de certains composants, dont en particulier le
transmetteur QPSK. Le modulateur IQ utilisé a en effet une tension de commande
différentielle optimale de 7Vpp, quand le circuit d’attaque ne fournit que 1Vpp. De
plus, la bande passante à −3 dB du modulateur IQ étant de 37GHz, un égaliseur
optique est ajouté en sortie pour atténuer les fréquences centrales de la porteuse
optique par rapport aux extrémités. Le cumul de ces deux éléments se traduit par
une perte de modulation estimée à 25 dB, compensée par un amplificateur optique
suffisamment performant pour les besoins de cette expérimentation de laboratoire.
Néanmoins, dans un système réel, une telle perte de modulation n’est pas acceptable.
Un driver capable d’attaquer le modulateur dans sa dynamique s’avère alors indis-
pensable. Comme illustré dans [Vel11], l’augmentation de la bande passante d’un
modulateur de Mach-Zehnder, pour s’affranchir d’un égaliseur optique, se traduit
par une augmentation de sa tension de commande, donc une tension d’attaque du
driver accrue. On notera que l’utilisation d’un égaliseur électronique actif, sans at-
ténuation aux basses fréquences, peut alors s’avérer utile pour relâcher la contrainte
sur la tension de sortie du driver [Met14].
Le passage à la technologie cohérente numérique pour le transport optique n’a pas

signifié la disparition totale de la technologie IM/DD. Pour les applications autres
que le transport optique, c’est à dire les applications courtes distances, telles que
l’interface client ou les cables optiques actifs, la modulation binaire en amplitude
reste performante, de par la simplicité de son architecture, son efficacité énergétique
et son moindre coût. Si les systèmes commerciaux sont restés jusqu’à aujourd’hui, en
2015, à un débit symbole de 25GBd, en atteignant 100Gbit/s sur quatre longueurs
d’onde (interface client) ou quatre fibres en parallère (câbles optiques actifs), la
nécessité de diminuer le nombre de composants optiques, déterminant dans le coût
total, plaide pour une solution à 100Gbit/s par longueur d’onde, ce qui a donné lieu
à de nombreuses pistes de recherche [Wei15]. Au-delà de la modulation binaire à
100GBd [Der13], on notera la modulation 4-ASK à 50GBd [Lee15], la modulation
duobinaire à 100Gbit/s [Lee14], ou encore la modulation à tons multiples discrets
(DMT) [Xie15] 11.
Le travail de recherche présenté dans ce manuscrit s’intéresse à la modulation à

100GBd avec comme principal verrou technologique l’amélioration significative du
produit vitesse× amplitude du driver de modulateur.

10. 107GBd précisément avec le sur-débit des codes correcteurs d’erreurs.
11. Dans cette logique, le groupe de travail IEEE P802.3bs 400 Gb/s Ethernet Task Force planche

actuellement sur la normalisation d’une solution à 100Gbit/s par canal optique pour fournir
400Gbit/s sur quatre canaux. Il fait peu de doute que la prochaine étape sera le 1Tbit/s.
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1.3 Critères de performance

1.3 Critères de performance
Le principal critère de performance de tout système de communications numé-

riques étant le taux d’erreur binaire, nous présentons dans cette section la façon
dont il est habituellement estimé à partir du principal outil de caractérisation des
circuits numériques, à savoir le diagramme de l’œil, dont un usage extensif est ensuite
fait dans les chapitres 4, 5 et 6.

1.3.1 Diagramme de l’œil
La figure 1.3.1 présente le principe du diagramme de l’œil, en supposant un signal

numérique binaire. Un tel signal idéal est représenté dans la figure 1.3.1(a). Une
fois filtré et bruité, il devient le signal représenté dans la figure 1.3.1(b). L’impact

(c) 

(a) (b) 

(d) 

(a) Signal numérique idéal.

(c) 

(a) (b) 

(d) 

(b) Signal numérique filtré et bruité.

(c) 

(a) (b) 

(d) (c) Diagramme de l’œil du signal filtré et
bruité.

(c) 

(a) (b) 

(d) (d) Diagramme de l’œil du signal filtré et
bruité en mode cumulé avec carte de cha-
leur.

Figure 1.3.1 : Principe du diagramme de l’œil.
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du bruit étant aléatoire (bruit blanc gaussien) et l’impact du filtrage dépendant de
la longueur des séquences et des transitions, il est très difficile de visualiser sur le
chronogramme le dégré de dégradation du signal. Le diagramme de l’œil apporte
une solution à cela. Dans la figure 1.3.1(b), à chaque changement de bit, la couleur
du signal change. Le diagramme de l’œil est un chronogramme replié, modulo un
multiple de la période binaire. Le diagramme de l’œil du signal de la figure 1.3.1(b)
est représenté dans la figure 1.3.1(c). On observe la superposition de tous les bits, de
couleurs différentes, sur deux périodes binaires. Enfin, il est pratique de visualiser
le diagramme de l’œil avec une carte de chaleur rendant compte de la densité des
traces du signal passant par chaque surface élémentaire du plan [temps ; amplitude].
On notera qu’il est relativement simple de mesurer un diagramme de l’œil, puisqu’il
suffit de visualiser le signal sur un oscilloscope avec un signal de déclenchement (trig)
correspondant au multiple souhaité de l’horloge de cadencement du signal.

1.3.2 Facteurs de qualité Q
Il est pratique de définir les facteurs de qualité Qt et QV d’un signal à partir du

diagramme de l’œil. Dans la figure 1.3.2, on définit les grandeurs µV1, 0 et σV1, 0 , res-

1
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1V

0
.2 t

0t


1
.2 t

1t


0
.2 V

0V

Seuil de 
décision 
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e 

d
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n
 

Figure 1.3.2 : Définition des grandeurs caractéristiques d’un diagramme de l’œil.
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pectivement valeurs moyennes et écarts types des distributions des traces du signal
constituant les deux niveaux logiques « 1 » et « 0 », dans une fenêtre temporelle
infiniment étroite au centre de l’œil, correspondant à l’instant de décision. On défi-
nit également les grandeurs µt1, 0 et σt1, 0 , respectivement valeurs moyennes et écarts
types des distributions des traces du signal au croisement des fronts montants et
descendants, correspondant au seuil de décision. Les facteurs Qt et QV sont alors
donnés par :

Qt = µt1 − µt0
σt1 + σt0

et QV = µV1 − µV0

σV1 + σV0

(1.3.1)

1.3.3 Probabilité binaire d’erreur
Lorsqu’un signal numérique binaire tel que celui de la figure 1.3.2 page 20 est

transformé par un circuit de décision en un signal numérique régénéré 12, pour revenir
idéalement au signal de la figure 1.3.1(a) page 19, le circuit de décision détermine
à chaque instant de décision tdécision, au ryhtme de l’horloge, si le signal représente
un « 1 » ou un « 0 », en le comparant à un seuil de décision Vseuil. La probabilité
binaire d’erreur s’exprime alors de la façon suivante :

Pε = P (1).P (1|0) + P (0).P (0|1) (1.3.2)

P (1) et P (0) sont les probabilités d’avoir un 1 ou un 0, respectivement, valant
habituellement 1/2 et 1/2. P (1|0) et P (0|1) sont les probabilités de détecter un « 1 »
au lieu d’un « 0 » et inversement. Une décision erronée peut être due au bruit en
amplitude ou au bruit en phase, encore appelé gigue temporelle.

Hypothèse d’une gigue temporelle négligeable

En considérant une distribution statistique gaussienne, on peut alors écrire, en se
référant à la figure 1.3.3 page 22 :

P (1|0) =
∞̂

Vseuil

1
σV0

√
2π

e
−

(v−µV0)2

2σ2
V0 dv et P (0|1) =

Vseuilˆ
−∞

1
σV1

√
2π

e
−

(v−µV1)2

2σ2
V1 dv

12. Avantage fondamental des systèmes numériques par rapports aux systèmes analogiques.
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1V0V
Tension (V) 

Fonction de 
distribution du signal 

seuilV

Figure 1.3.3 : Calcul de la probabilité binaire d’erreur.

En introduisant la fonction d’erreur complémentaire erfc(x) = 2√
π

´∞
x

e−t2dt, on
obtient par changement de variable :

P (1|0) = 1
2erfc(Vseuil − µV0

σV0

√
2

) et P (0|1) = 1
2erfc(µV1 − Vseuil

σV1

√
2

)

Soit :
Pε = 1

2

[
1
2erfc(Vseuil − µV0

σV0

√
2

) + 1
2erfc(µV1 − Vseuil

σV1

√
2

)
]

(1.3.3)

En notant que erfc′(x) = − 2√
π
e−x2 , on obtient :

dPε
dVseuil

= 1
2

 1
σV1

√
2π

e
−

(µV1−Vseuil)
2

2σ2
V1 − 1

σV0

√
2π

e
−

(Vseuil−µV0)2

2σ2
V0


Le minimum de Pε est donc atteint pour :

ln (σV0)− (µV1 − Vseuil)
2

2σ2
V1

= ln (σV1)− (Vseuil − µV0)2

2σ2
V0

Ce qui donne un seuil optimum Vseuil_opt, en retenant la racine positive :

Vseuil_opt =
σV0σV1

√
2(σ2

V1 − σ2
V0)ln (σV1/σV0) + (µV1 − µV0)2

(σV1 + σV0) (σV1 − σV0) +
σ2
V1µV0 − σ2

V0µV1

(σV1 + σV0) (σV1 − σV0)
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Dans le cas où σV1 ≈ σV0 , on obtient :

Vseuil_opt ≈
σV0µV1 + σV1µV0

σV1 + σV0

Le calcul montre alors qu’on a :

Pε_min = Pε(Vseuil_opt) = 1
2erfc(QV /

√
2) (1.3.4)

On constate donc que le critère de performance probabilité d’erreur est totalement
déterminé par le facteur QV = (µV1 − µV0) / (σV1 + σV0) du diagramme de l’œil, au
travers de la fonction d’erreur complémentaire. Nous en listons les valeurs notables
dans le tableau 1.1.

Q Pε Q Pε

0,0 1/2 5,998 10−9

3,090 10−3 6,361 10−10

3,719 10−4 6,706 10−11

4,265 10−5 7,035 10−12

4,753 10−6 7,349 10−13

5,199 10−7 7,651 10−14

5,612 10−8 7,942 10−15

Table 1.1 : Probabilité d’erreur Pε en fonction du facteur Q.

Hypothèse d’un bruit en amplitude négligeable

La gigue temporelle est caractérisée par les paramètres µt0 , µt1 , σt0 et σt1 de
la distribution des traces du signal au point de croisement des fronts montants
et descendants (cf. figure 1.3.2). Son impact sur la probabilité d’erreur se déter-
mine de la même façon que dans le paragraphe précédent, en considérant le facteur
Qt = (µt1 − µt0) / (σt1 + σt0). Dans le cas où σt1 ≈ σt0 , on a :

tdécision_opt ≈
σt0µt1 + σt1µt0
σt1 + σt0

De même, on obtient :

Pε_min = Pε(tdécision_opt) = 1
2erfc(Qt/

√
2) (1.3.5)
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Application numérique

Le tableau 1.2 compare la probabilité d’erreur due au bruit en amplitude à la
probabilité d’erreur due à la gigue temporelle, du circuit présenté dans le chapitre
5. On constate que le bruit en amplitude est bien plus limitant et que l’impact de
la gigue temporelle est négligeable. Cela reste vrai tant que la gigue totale σt0 + σt1
reste inférieure à 12 % du temps bit.

µV1 6,2V µt1 10 ps
µV0 0V µt0 0 ps
σV1 430mV σt1 379 fs
σV0 430mV σt0 379 fs
QV 7,2 Qt 13,2
Pε_V 2,8.10−13 Pε_t 4,8.10−40

Table 1.2 : Probabilités d’erreur dues au bruit en amplitude et à la gigue temporelle
pour un signal binaire à 100Gbit/s, tel que celui de la figure 5.5.4
page 211.

Discussion

Il convient de noter que l’étude théorique présentée ci-dessus suppose un circuit
de décision parfait, dont le seuil de décision ne présente aucun bruit en amplitude
et dont l’instant de décision ne présente aucun bruit en phase. Dans la réalité, les
imperfections du circuit de décision viennent s’ajouter, de sorte qu’une marge doit
être prise pour apprécier la performance pratique du signal considéré, au-delà de sa
seule performance intrinsèque.
De plus, on a supposé que les déviations en amplitude et en phase du signal consi-

déré ont un caractère uniquement aléatoire. Dans la réalité, des déviations détermi-
nistes s’ajoutent, interférences entre symboles en amplitude et gigue déterministe en
phase. Au premier ordre, leur prise en compte peut simplement consister à inclure
une pénalité en amplitude et en phase, réduisant les termes µV1 −µV0 et µt1−µt0 . Il
convient néanmoins de remarquer qu’elles rendent la détermination des paramètres
σV0 , σV1 , σt0 et σt1 plus délicate. En effet, la distribution globale du signal compor-
tant des déviations d’origines aléatoires et déterministes peut être vue comme une
superposition de gaussiennes autour de chaque trace ou transition déviée par une
origine déterministe. Cet aspect a été particulièrement étudié pour le cas de la gigue
temporelle, avec des méthodes spécifiques de décomposition de la gigue, souvent
proposées en module supplémentaire dans les oscilloscopes.
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1.4 Modulateur de Mach-Zehnder

À titre d’illustration, les mesures dont sont issus les chiffres utilisés dans le ta-
bleau 1.2 page précédente ne distinguent pas les contributions aléatoires et déter-
ministes. Elles sont donc optimistes pour µV0 , µV1 , µt0 et µt1 mais pessimistes pour
σV0 , σV1 , σt0 et σt1 .

1.4 Modulateur de Mach-Zehnder
Le modulateur de Mach-Zehnder est le type de modulateur externe le plus ré-

pandu dans les systèmes de télécommunications optiques. Il est en particulier utilisé
dans les expérimentations systèmes mettant en œuvre le principal circuit issu de ce
travail de recherche (cf. chapitre 6). Nous en présentons donc dans cette section les
caractéristiques clés, dont découlent les spécifications les plus importantes du driver
de modulateur, objet du présent travail.
Ce type de modulateur électro-optique repose sur le principe de l’interféromètre

de Mach-Zehnder, consistant à diviser un signal optique incident en deux chemins
de longueurs différentes puis à faire interférer les signaux déphasés en résultant. Il
est réalisé en technologie intégrée, plutôt qu’en espace libre, en utilisant un matériau
sujet à l’effet électro-optique (effet Pockels).

1.4.1 Modulation de phase
L’effet Pockels est la variation linéaire subie par l’indice de réfraction d’un cristal

sous l’application d’un champ électrique. L’un des matériaux les plus utilisés est
le niobate de lithium (LiNbO3). La figure 1.4.1 page suivante représente le schéma
de principe d’un modulateur de phase. Un guide optique plongé dans un substrat
en LiNbO3 au dessus duquel deux électrodes permettent l’application d’un champ
électrique, sera le siège d’une variation de son indice de réfraction suivant la loi
suivante [Li 03] :

∆n(V ) = 1
2n

3
0rij

V

d

où n0 est l’indice de réfraction de la zone active en l’absence de champ électrique, rij
est le coefficient du tenseur électro-optique du cristal qui correspond à l’axe cristallin
en jeu, V est la tension appliquée et d est la distance inter-électrode au travers de
laquelle la tension est appliquée.
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Signal optique 

Signal électrique LiNbO3 

Electrode 

Guide optique 

Figure 1.4.1 : Schéma de principe d’un modulateur de Mach-Zehnder en phase.

Le signal optique parcourant la zone du guide concernée subit alors un déphasage
donné par :

∆ϕ(V ) = γ∆n2π
λ
L = π

λ
n3

0rij
γL

d
V , π

V

Vπ

où λ est la longueur d’onde optique, L est la longueur de la section de modulation
et γ est le facteur de confinement optique (intégrale de recouvrement entre le champ
électrique induit par les électrodes et le champ électrique du mode optique). On
définit la tension caractéristique Vπ pour laquelle ce déphasage vaut π rad :

Vπ = λ

n3
0rij

d

γL

La fonction de transfert entre le signal optique en sortie Eout et en entrée Ein de
la section de modulation s’écrit donc :

Eout
Ein

= ej∆ϕ(V ) = ejπ
V
Vπ (1.4.1)

1.4.2 Modulation d’amplitude
La figure 1.4.2 présente le schéma de principe du modulateur de Mach-Zehnder. Il

consiste à utiliser deux sections de phase modulant les deux signaux optiques issus
d’un même signal d’entrée puis à les recombiner en sortie pour obtenir le signal
optique Eout qui s’écrit donc :

Eout = 1√
2
(
A1ej∆ϕ(V1) + A2ej∆ϕ(V2)

)
= 1√

2

(
A1ejπ

V1
Vπ + A2ejπ

V2
Vπ

)

où A1 et A2 sont respectivement les amplitudes des signaux optiques des chemins du
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Signal optique 

V1 

V2 

Figure 1.4.2 : Schéma de principe d’un modulateur de Mach-Zehnder en ampli-
tude.

haut et du bas, V1 et V2 étant respectivement les tensions appliquées aux électrodes
du haut et du bas. On note que la puissance optique d’entrée vaut Pin = A2

1 + A2
2.

On montre que :

Pout = |Eout|2 = 1
2

(
A2

1 + A2
2 + 2A1A2cos

(
π
V1 − V2

Vπ

))

Soit :

Pout
Pin

= 1
2

(
1 + 2A1A2

A2
1 + A2

2
cos

(
π
V1 − V2

Vπ

))

On note ER0 le taux d’extinction intrinsèque du modulateur d’amplitude 13 14 :

ER0 ,
(Pout)max
(Pout)min

= (A1 + A2)2

(A1 − A2)2

On montre qu’on a alors :

Pout
Pin

= 1
2

(
1 + ER0 − 1

ER0 + 1cos
(
π
V1 − V2

Vπ

))
(1.4.2)

La relation 1.4.2 fait ressortir que la fonction de transfert en puissance du mo-

13. Le symbole « , » signifie « égale par définition ».
14. NB : ER0 , (Pout)max / (Pout)min, taux d’extinction intrinsèque du modulateur faisant état

de l’extinction maximale en amplitude dont il est capable, ne doit pas être confondu avec le taux
d’extinction effectif du signal optique en sortie du modulateur, ER , (Pout)1 / (Pout)0, qui dépend
également de l’amplitude du signal électrique de modulation.
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dulateur de Mach-Zehnder, fonction de (V1 − V2), est une sinusoïde de période 2Vπ,
d’amplitude pic-pic (ER0 − 1) / (ER0 + 1), centrée autour de 1/2. Sa valeur maxi-
male vaut ER0/ (ER0 + 1) et sa valeur minimale vaut 1/ (ER0 + 1). On retrouve
bien (Pout)max / (Pout)min = ER0. Grâce à des réalisations garantissant un bon équi-
libre entre A1 et A2, le taux d’extinction intrinsèque d’un modulateur de Mach-
Zehnder vaut couramment plus de 20 dB. Ainsi, ce dernier n’est en général pas le
premier facteur limitant le taux d’extinction effectif du signal optique en sortie. Il
s’agit en fait du paramètre (V1 − V2) /Vπ. À titre d’illustration, l’article [Vel11] rap-
porte pour des modulateurs de Mach-Zehnder en InP des valeurs typiques de Vπ
d’au minimum 3V et 4V pour atteindre une bande passante à −3 dB supérieure ou
égale à 60GHz et 70GHz, respectivement. Dans ce cas précis, le facteur de mérite
VπL = λd/ (n3

0rijγ) des modulateurs considérés vaut 6V.mm. Cela signifie que pour
une section de modulation de 1mm, Vπ vaut 6V . Pour une longueur de 2mm, Vπ
vaut alors 3V . Cette dernière ne peut néanmoins pas être augmentée indéfiniment,
car elle joue directement sur la bande passante du modulateur. En effet, plus la
longueur est grande, plus l’électrode est grande et plus ses pertes sont importantes.
Contrairement aux schémas de principe simplistes des figures 1.4.1 page 26 et 1.4.2
page 27, ces électrodes sont en fait des lignes de transmission coplanaires, dont le
comportement à hautes fréquences est limité par les pertes et par la désadaptation
d’impédance. C’est la raison pour laquelle en dernier ressort, l’ultime paramètre
fondamental à améliorer pour diminuer le facteur de mérite VπL d’un modulateur
de Mach-Zehnder est le coefficient rij du tenseur électro-optique du cristal utilisé
[Cox03].
On définit la perte de modulation en excès Lmod_ex d’un transmetteur électro-

optique associant un driver, fournissant la tension (V1 − V2)max = Vm, à un modula-
teur de Mach-Zehnder, de caractéristique Pout/Pin donnée par l’équation 1.4.2 page
27, par la relation suivante :

Lmod_ex = Pin
(Pout)1 − (Pout)0

= 1
1
2

(
1 + ER0−1

ER0+1cos
(
π

(V1−V2)1
Vπ

))
− 1

2

(
1 + ER0−1

ER0+1cos
(
π

(V1−V2)0
Vπ

))

Pour minimiser cette perte de modulation en excès, il faut centrer l’excursion du
signal V1 − V2 autour de Vπ/2 15. Avec une excursion de ±Vm/2, on a alors :

15. Cela est fait classiquement avec des électrodes DC séparées prévues à cet effet.
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Figure 1.4.3 : Fonction de transfert statique en puissance d’un modulateur de
Mach-Zehnder.

(Lmod_ex)min =
2ER0+1
ER0−1

cos
(
π
2

(
1− Vm

Vπ

))
− cos

(
π
2

(
1 + Vm

Vπ

)) (1.4.3)

L’ensemble de ces éléments est récapitulé dans la figure 1.4.3 page 29.
On trace dans la figure 1.4.4(a) page 30 (Lmod_ex)min en fonction de Vm/Vπ pour

ER0 = 104, puis dans la figure 1.4.4(b) page 30 Lmod_ex en fonction de ER0 pour
Vm/Vπ = 1. On constate que la perte de modulation due au taux d’extinction intrin-
sèque du modulateur peut être très faible, d’autant que des valeurs ER0 ≈ 20 dB
sont courantes. Le facteur limitant est clairement l’amplitude du signal d’attaque.
Pour une perte de modulation en excès minimale inférieure à 1 dB, il faut avoir
Vm/Vπ > 0,58.

1.4.3 Modulation d’amplitude et modulations parasites
La fonction de transfert en puissance masque un terme parasite à mentionner. En

revenant aux champs optiques, on montre qu’on peut écrire :

Eout = 1√
2
A1

(
ejπ

V1
Vπ +

√
ER0 − 1√
ER0 + 1

ejπ
V2
Vπ

)
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(a) (Lmod_ex)min en fonction de Vm
Vπ

pour
ER0 = 40 dB.

(b) Lmod_ex en fonction de ER0 pour Vm
Vπ

= 1.

Figure 1.4.4 : Pertes de modulation en excès d’un transmetteur électro-optique :
en fonction du rapport entre la tension d’attaque du driver Vm et le
paramètre Vπ du modulateur (a) ; en fonction du taux d’extinction
intrinsèque ER0 du modulateur pour une attaque à 100 % du Vπ (b).

Soit :

Eout
Ein

= 1√
2

A1√
A2

1 + A2
2

(
ejπ

V1
Vπ +

√
ER0 − 1√
ER0 + 1

ejπ
V2
Vπ

)

qui peut s’écrire également de la façon suivante :

Eout
Ein

= 2√
2

A1√
A2

1 + A2
2

(
ejπ

V1+V2
2Vπ cos

(
π
V1 − V2

2Vπ

)
− 1√

ER0 + 1
ejπ

V2
Vπ

)
(1.4.4)

On constate que la modulation en amplitude du champ optique est perturbée
par une modulation de phase parasite si V1 + V2 6= 0, ainsi qu’un signal parasite
correspondant à une version atténuée et déphasée du champ d’entrée si ER0 < ∞.
Si ce dernier terme parasite ne dépend que du modulateur, le premier dépend du
driver qui doit fournir un signal différentiel V1 − V2 avec une excellente réjection du
mode commun V1 + V2.
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Figure 1.4.5 : Comparaison des performances en bande passante et Vπ de modu-
lateurs de Mach-Zehnder (d’après [Iba13]).

1.4.4 Réponse dynamique
La réponse fréquentielle d’un modulateur de Mach-Zehnder est très étroitement

liée à ses électrodes RF. Elles sont en général relativement longues, afin d’améliorer
l’efficacité de modulation (Vπ plus faible). La section de modulation, comprenant
l’électrode RF située au dessus du guide optique, constitue alors un système électro-
optique à onde progressive. De ce fait, la réponse fréquentielle d’un modulateur de
Mach-Zehnder est de même nature que celle d’une longue ligne de transmission, dont
la caractéristique la plus notable est une décroissance quasi-linéaire (en dB/GHz)
du coefficient de transmission en fonction de la fréquence.
La technologie de modulateur de Mach-Zehnder présentant les caractéristiques

dynamiques parmi les meilleures à l’heure actuelle est celle de la société Gigoptix,
reposant sur un matériau électro-optique en polymère. L’article [Hua12] présente
les performances à 100Gbit/s de deux modulateurs, l’un single-ended et l’autre
différentiel. Un ensemble de réponses fréquentielles électro-optiques présentant une
décroissance de seulement 0,05 − 0,06 dB/GHz est présenté, permettant d’obtenir
des bandes passantes à −3 dB et −6 dB de l’ordre de 60GHz et 100GHz, respec-
tivement. Le paramètre Vπ vaut 3,5V pour le modulateur single-ended et 7V pour
le modulateur différentiel. Cet article est riche d’enseignements pour ce qui est du
sujet premier de cette thèse : on y constate l’absence de driver de modulateur ca-
pable de fournir un signal à 100Gbit/s de qualité et d’amplitude satisfaisantes. Cela
constituant un véritable verrou technologique, objet du présent travail.
Nous reproduisons dans la figure 1.4.5 page 31 la comparaison établie dans [Iba13]
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Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s

des performances en bande passante et Vπ d’un certain nombre de modulateurs de
Mach-Zehnder. On retrouve en bonne place le modulateur de Gigoptix mentionné
dans le paragraphe précédent.

1.5 Driver de modulateur
La fonction première d’un driver de modulateur est de minimiser la perte de

modulation en attaquant le modulateur avec une amplitude Vm aussi proche que
possible de son paramètre Vπ. D’après la figure 1.4.5 page 31, pour des modula-
teurs de Mach-Zehnder présentant une bande passante à −3 dB compatible avec un
fonctionnement à 100Gbit/s, il est typiquement supérieur à 3,5V . En prenant une
marge, compte tenu de plausibles dégradations du signal à 100Gbit/s, une amplitude
de modulation d’au minimum 4V est souhaitable.

1.5.1 Principales caractéristiques
Outre l’amplitude de sortie, figurent parmi les caractéristiques importantes d’un

driver de modulateur le rapport signal à bruit en amplitude, la gigue temporelle, le
temps de montée et de descente des transitions ainsi que leur point de croisement.
L’impédance de sortie doit être de type 50 Ω, avec un coefficient de réflexion inférieur
à −10 dB sur la bande utile. La fréquence de coupure basse doit être de quelques
dizaines de kHz, compte tenu de la nature numérique du signal à amplifier. La
linéarité du driver n’est pas requise pour le cas des systèmes IM/DD. Le driver
peut bénéfiquement remettre en forme le signal par écrêtage en amplitude et par
redressement des transitions. On remarquera que comme le laisse entrevoir la figure
1.4.3 page 29, l’attaque dans toute sa dynamique de la caractéristique statique du
modulateur, qui est non linéaire, offre un effet bénéfique similaire.
Si l’ensemble de ces caractéristiques peuvent être spécifiées de façon plus ou moins

précises, le principal objectif reste de démontrer un driver de modulateur atteignant
un produit vitesse× amplitude supérieur à 400V.Gbit/s.

1.5.2 Comparaisons architecturales
Architectures élémentaires

La figure 1.5.1 page 33 présente des architectures classiques d’amplificateurs large
bande à base de transistors bipolaires, l’équivalent à base de transistors à effet de
champ étant immédiat.
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Figure 1.5.1 : Architectures bipolaires différentielles rapides.

La figure 1.5.1(a) représente une paire différentielle avec buffer d’entrée à col-
lecteur commun. Ce dernier offre une impédance d’entrée élevée, en parallèle de
laquelle il suffit de placer une charge 50 Ω pour réaliser une adaptation large bande.
L’impédance de sortie est dominée par la résistance de charge du collecteur Rc, en
parallèle de laquelle intervient la résistance de sortie du transistor, très grande pour
un transistor bipolaire, ainsi que la capacité parasite parallèle. Bien que la capacité
parallèle en entrée soit quelque peu masquée par celle du buffer, cette architecture
simple et compacte est limitée fréquentiellement par l’effet Miller, selon lequel la ca-
pacité parasite base-collecteur de chaque transistor à émetteur commun de la paire
différentielle est ramenée en capacité parasite équivalente en entrée et en sortie au
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Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s

travers d’un facteur multiplicatif égal à peu près au gain en tension de l’étage pour
l’entrée et à un pour la sortie.
Une solution à la limitation fréquentielle de la paire différentielle avec buffer d’en-

trée à collecteur commun est la paire différentielle cascode avec double buffer à
collecteur commun, présentée dans la figure 1.5.1(b) page 33 [Tro07]. L’amplifica-
teur cascode permet en effet de s’affranchir de l’effet Miller. Ses performances étant
très sensibles aux éléments parasites de la masse alternative, à laquelle les bases
des deux étages à base commune doivent être connectées, on ajoute un étage de
buffer à collecteur commun supplémentaire, qui permet que les bases soient alors
connectées directement à la masse dc du circuit. Son principal inconvénient est la
nécessité d’ajouter une polarisation de collecteur, sans pour autant que la dynamique
en tension de sortie ne soit notablement augmentée.
Pour s’affranchir de l’ajout d’une polarisation de collecteur, la paire différentielle

de type Cherry-Hooper avec double buffer à collecteur commun, représentée dans
la figure 1.5.1(c) page 33, est une alternative très intéressante. L’amplificateur de
Cherry-Hooper, reposant sur l’association d’un étage transadmittance et d’un étage
transimpédance, est un système du deuxième ordre dont le facteur de qualité peut
être facilement ajusté [Hol04]. Néanmoins, cette architecture est plus complexe, sans
pour autant permettre une augmentation de la dynamique en amplitude de sortie.
Finalement, une architecture de doubleur de tension de claquage a été proposée

dans [Man07], dont le principe est représenté dans la figure 1.5.1(d) page 33. Il s’agit
d’une paire différentielle cascode modifiée avec double buffer à collecteur commun,
dont les bases des transistors à base commune sont modulées afin de répartir l’ex-
cursion de tension de sortie de façon équilibrée entre les transistors à base commune
et les transistors à émetteur commun.

Amplitude de sortie

La dynamique en amplitude de sortie Vout_max d’un transistor fonctionnant en nu-
mérique avec une excursion de type classe A est limitée par la résistance de charge
RC

16, ainsi que par ses paramètres intrinsèques que sont la tension de claquage
BVCEo, le courant de collecteur maximum IC_max et la tension de déchet Vk corres-
pondante, conformément au schéma de principe présenté dans la figure 1.5.2 page
35. On en déduit alors les relations suivantes :

16. Contrairement au cas des amplificateurs hyperfréquences où un réseau d’adaptation résonant
permet d’adapter la charge RC équivalente vue par le collecteur du transistor, il n’y a quasiment
aucune latitude d’optimisation de cette charge dans le cas d’un amplificateur en bande de base
compte tenu de la contrainte sur le S22 du circuit.
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Figure 1.5.2 : Excursion en tension VCE et courant de collecteur IC d’un transistor.

Vout_max = RCIC_max si RCIC_max < BVCEo − Vk
Vout_max = BVCEo/

(
1 + Vk

RCIC_max

)
si RCIC_max > BVCEo − Vk

(1.5.1)

Cette relation est utilisable quelle que soit l’architecture de l’étage de sortie en
adaptant les paramètres IC_max, Vk et BVCEo. Dans le cas par exemple du doubleur
de tension de claquage (cf. figure 1.5.1(d) page 33), il suffit de multiplier par deux
les paramètres BVCEo et Vk. Lorsqu’une impédance de charge Rcharge non infinie est
présentée, il suffit de remplacer RC par RC ||Rcharge.
Pour fournir une amplitude de sortie Vout_max = 4Vpp sur une impédance équiva-

lente RC ||Rcharge = 50 Ω||50 Ω = 25 Ω, il faut fournir une amplitude en courant de
160mApp. Il faut donc disposer d’un transistor permettant d’avoir IC_max = 160mA.
Si tel est le cas, Vout_max = 4Vpp implique BVCEo = 4 + 4Vk/ (25 · 0,16) = 4 +Vk. La
puissance consommée au point de polarisation d’un transistor en classe A fournis-
sant 4Vpp et 160mApp, en supposant Vk = 1V et BVCEo = 5V , vaut 3V · 80mA =
240mW . Pour des transistors permettant un fonctionnement à 100Gbit/s, c’est
tout à fait considérable. Nous étudions dans la section 1.6 page 40 les possibilités et
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Figure 1.5.3 : Amplificateur parallèle à base de paire différentielle cascode avec
double buffer à collecteur commun.

contraintes offertes par différentes technologies à semiconducteurs.

Architectures à sommation de courant

Si le courant IC_max ne peut pas être supporté par un seul transistor, il n’y a pas
d’autre solution que de placer autant de transistors (voire de cellules amplificatrices
complètes) en parallèle que nécessaire, selon le principe présenté dans la figure 1.5.3
page 36. La limitation de cette approche est de deux ordres. D’une part, les éléments
parasites parallèles des transistors s’additionnent, ce qui réduit la bande passante de
l’amplificateur. D’autre part, plus les transistors mis en parallèle sont proches, plus
l’échauffement thermique est important. A contrario, plus les transistors sont es-
pacés, plus les parasites d’interconnexion sont importants. Si les techniques propres
aux amplificateurs hyperfréquences résonants permettent de placer plusieurs cellules
en parallèle avec des réseaux de division et de combinaison de puissance, cette ap-
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Figure 1.5.4 : Amplificateur distribué à base de paire différentielle cascode avec
double buffer à collecteur commun.

proche ne peut pas être appliquée à un circuit amplifiant des signaux numériques
en bande de base.
L’amplificateur distribué, dont un schéma de principe est présenté dans la figure

1.5.4 page 37, répond donc pleinement à cette problématique, permettant une mise
en parallèle espacée de cellules amplificatrices élémentaires. Les éléments parasites
parallèles de chaque cellule étant absorbés dans des lignes artificielles de distribution,
un espacement entre cellule plus favorable à la dissipation thermique du circuit peut
être obtenu. Pour éviter les réflexions parasites, les lignes de transmission artificielles
doivent être chargées par des résistances d’adaptation.

1.5.3 Etat de l’art des amplificateurs large bande
Nous présentons dans les figures 1.5.5 page 38 et 1.5.6 page 39 l’état de l’art

des amplificateurs large bande. Le critère de comparaison traditionnellement utilisé
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Figure 1.5.5 : Etat de l’art des amplificateurs large bande : gain en fonction de la
bande passante à −3 dB, d’après le tableau 1.3 page 41.

est celui du produit gain× bande (figure 1.5.5). Néanmoins, un critère plus perti-
nent pour un driver de modulateur est le produit amplitude× vitesse (figure 1.5.6).
Dans les deux figures, on distingue les réalisations ayant une architecture localisée
(« loc. »), représentées par des symboles creux, de celles ayant une architecture dis-
tribuée (« distr. »), représentées par des symboles pleins. Les performances détaillées
et les références utilisées sont listées dans le tableau 1.3 page 41.
On constate tout d’abord que le record du produit gain× bande (1,5THz) est

détenu par un amplificateur cascadant trois amplificateurs distribués constitués cha-
cun de cinq étages cascode, réalisé en technologie SiGe BiCMOS 0,13µm [Arb12a].
Néanmoins, sa coupure basse est d’environ 15GHz, ce qui est incompatible avec
l’application de driver de modulateur.
Se place juste derrière (1,48THz) un amplificateur cascadant deux amplificateurs

distribués constitués chacun d’un seul étage cascode, réalisé en technologie TBDH
InP 250nm [Eri15]. Néanmoins, sa coupure basse est de quelques GHz, ce qui est
également incompatible avec l’application de driver de modulateur.
Avec un produit gain× bande (1,35THz), un amplificateur distribué comprenant

huit étages cascode avec buffer à collecteur commun, réalisé en technologie TBDH
InP 0,7µm, a également été mesuré en numérique jusqu’à 100Gbit/s sur tranche,
fournissant une amplitude de 2,3Vpp [Hur08], ainsi qu’en module jusqu’à 112Gbit/s,
fournissant 2, 2V [Hur09]. Le module driver 112Gbit/s ainsi réalisé a été utilisé, as-
socié à d’autres composants dans le cadre du projet FP7/HECTO, pour la démons-
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Figure 1.5.6 : Etat de l’art des amplificateurs large bande : amplitude de sortie en
fonction du débit (ou de la fréquence lorsque seule une mesure de
puissance en fréquentiel est disponible), d’après le tableau 1.3 page
41.

tration d’un système 100Gbit/s complet de type IM/DD, allant jusqu’à la réalisation
d’un essai terrain de transmission à 100Gbit/s [Der13]. Datant de 2008, ce driver
distribué single-ended détient encore en 2015 un produit gain× bande et un produit
amplitude× vitesse parmi les plus élevés. Cependant, comme nous l’avons vu dans
la section 1.5.1 page 32, une amplitude de sortie supérieure à 4Vpp est souhaitable
pour attaquer un modulateur de Mach-Zehnder large bande, ce qui représente donc
une augmentation nécessaire d’un facteur proche de 2. Pour cela, il est guère possible
de s’affranchir d’une architecture différentielle, fournissant 2×2Vpp_SE = 4Vpp_diff .
En la matière, le résultat [Suz05] obtenu en 2005 en technologie TBH InP 1µm

est remarquable : une amplitude différentielle de 5,4Vpp_diff à 80Gbit/s, soit un
produit amplitude× vitesse égal à 432V.Gbit/s. Cette réalisation ne sera pourtant
pas poursuivie par d’autres développements. En 2011, l’article [Dri11] démontre
4Vpp_diff à 112Gbit/s, dans une technologie TBDH InP 0,7µm. L’étude détaillée
de l’article révèle néanmoins qu’outre une amplitude de sortie encore un peu juste,
la qualité du signal est en retrait, ce qui se traduit par une amplitude effective bien
moindre (on parle de pénalité de fermeture de l’œil). Finalement, on note l’article
[Kon09], qui démontre 5,4Vpp_diff à 86Gbit/s, également en technologie TBDH InP
0,7µm, avec un fonctionnement encore possible vérifié à 100Gbit/s mais au prix
d’une qualité moindre. Contrairement à la réalisation présentée dans [Suz05], qui
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met en œuvre une architecture distribuée différentielle en guise d’étage de puissance
en sortie, ce dernier résultat est notable car il repose sur une architecture totalement
localisée. Il en résulte une consommation et une surface réduites. Néanmoins, la
densité de puissance dissipée s’en trouve augmentée, puisqu’elle atteint 94W/cm2, en
supposant une distribution uniforme sur la surface, soit un niveau équivalent à celui
d’un microprocesseur d’efficacité énergétique moyenne. Pour le résultat de l’article
[Dri11], la densité de puissance s’établit à 200W/cm2, soit un niveau équivalent à
celui d’un réacteur nucléaire. C’est finalement l’une des principales limitations de
l’architecture localisée pour une application de driver de modulateur devant fournir
une amplitude de sortie élevée. Une densité de puissance dissipée trop élevée signifie
une température de jonction également trop élevée et au mieux un vieillissement
accéléré, au pire une dégradation prématurée des transistors les plus sollicités.
Le principal résultat expérimental du travail de recherche présenté, qui est rap-

porté dans l’article [Dup13a], met précisément en œuvre une architecture distribuée
différentielle, qui permet d’atteindre 7,15Vpp_diff à 112Gbit/s, avec une densité
de puissance dissipée de 70W/cm2, soit moins que les trois résultats précédem-
ment cités, pour un produit amplitude× vitesse quasiment doublé, s’établissant à
801V.Gbit/s.
Il ressort de l’état de l’art qui vient d’être dressé que le choix de la technologie

de transistor a un impact significatif sur les performances que l’on peut espérer
atteindre. Si les technologies silicium s’en sortent remarquablement bien pour ce
qui est des performances en produit gain× bande, les technologies III − V , en
particulier TBH InP, prennent clairement l’avantage une fois le critère du produit
amplitude× vitesse pris en compte. Dans la section suivante, nous en présentons les
raisons fondamentales.

1.6 Technologies à semiconducteurs
Si l’écrasante majorité des fonctions électroniques des systèmes de communications

sont réalisées en technologie numérique CMOS, les interfaces entre signaux numé-
riques et analogiques et les sous-systèmes de transduction restent des domaines où
des technologies présentant de meilleures performances en fréquence, en vitesse, en
puissance ou encore en amplitude, sont requises. C’est le cas des transmetteurs op-
tiques, qui convertissent des signaux électriques numériques en des signaux optiques
analogiques.
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Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s
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Figure 1.6.1 : Relation entre la tension de claquageBVCEo et la fréquence de transi-
tion fT des principales technologies de transistors (source : DARPA).

1.6.1 Etat de l’art de l’ensemble des technologies
L’état de l’art technologique proposé est pris sous l’angle des critères les plus

pertinents pour le sujet de cette thèse : la tension de claquage et les performances
fréquentielles des transistors. La figure 1.6.1 page 42 reproduit une étude compara-
tive réalisée par le Bureau pour les Micro-Technologies de la DARPA. Il en ressort
une supériorité des technologies à base de GaN, qui peuvent atteindre un produit
fT × BVCEo (facteur de mérite de Johnson) de l’ordre de 7THz.V , avec des fré-
quences de transition encore couramment limitées à environ 200GHz. Suivent les
technologies InP, au premier rang desquelles le TBH InP, qui peuvent atteindre un
produit fT × BVCEo de l’ordre de 2THz.V , à des fréquences plus élevées et des
puissances plus faibles. Les meilleures technologies silicium se situent à des niveaux
fréquentiels s’approchant par valeurs inférieures des meilleures technologies III−V ,
mais pour des tensions de claquage bien moins élevées.
Pour un fonctionnement à 100Gbit/s, donc une fréquence de transition devant

être significativement plus élevée, avec de plus une amplitude de sortie supérieure à
4Vpp, la pertinence de la technologie TBH InP est donc évidente.

1.6.2 Etat de l’art des technologies TBH InP
Dans la figure 1.6.2 page 43, le facteur de mérite

√
fTfmax × BVCEo, rendant

compte de la capacité à fournir de la vitesse de cadencement (fT ), du gain hy-
perfréquence (fmax) et de la tension (BVCEo), est comparé parmi de nombreuses
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Figure 1.6.2 : Relation entre le facteur de mérite
√
fTfmax × BVCEo et la lar-

geur d’émetteur des principales technologies TBH InP (source :
V. Nodjiadjim, M. Riet, III-V Lab).

technologies TBH InP, en mettant en exergue la largeur de l’émetteur, i.e. le nœud
du procédé. On constate le très bon positionnement de la technologie TBDH InP
0,7µm du III-V Lab, clé de voute de la partie expérimentale du présent travail.
Parmi ces technologies se trouvent des procédés provenant aussi bien de fonderies
industrielles (GCS, Vitesse, OMMIC) que de laboratoires menant des travaux beau-
coup plus en amont, avec des performances transistor ultimes mais à un degré de
maturité technologique moindre (IEMN, UCSB, ETH). La technologie du III-V Lab,
dans ses deux versions SHARC et SAND, se situe dans un juste milieu. L’obten-
tion d’un très bon facteur de mérite

√
fTfmax × BVCEo à une dimension de largeur

d’émetteur relachée est un point fort pour atteindre un courant de fonctionnement
plus élevé, avoir un meilleur rendement de fabrication et une meilleure fiabilité 17.

1.6.3 Facteur de Johnson et niveau d’intégration
Dans la figure 1.6.3 page 44, le facteur de Johnson des principales technologies de

transistors est rapporté à leur complexité d’intégration. On constate une nouvelle

17. Un émetteur plus large se traduit par une résistance thermique réduite, donc une température
de fonctionnement moins élevée, donc un vieillissement plus lent. De même, cela peut signifier une
densité de courant moindre, ce qui améliore la fiabilité.
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Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s

Source : DARPA MTO 
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Figure 1.6.3 : Relation entre le facteur de mérite de Johnson (fT × BVCEo) et la
largeur d’émetteur des principales technologies TBH InP (source :
DARPA).

fois le bon positionnement de la technologie du III-V Lab, sans pour autant atteindre
le niveau des meilleurs procédés TBH InP, provenant typiquement de UCSB et de sa
spin-off Teledyne. Le niveau d’intégration offert, se situant à quelques centaines de
transistors par circuit, n’en demeure pas moins tout à fait pertinent compte tenue
des fonctions visées. Sur une plaquette de 3 pouces, plusieurs centaines voire plus
de mille circuits fonctionnels sont couramment obtenus, selon leur taille.

1.6.4 Technologie TBDH InP 0,7 µm du III-V Lab
La première mouture de la technologie TBDH InP à 0,7µm de largeur d’émetteur

du III-V Lab a été mise au point vers 2006-2008, succédant à la génération 1,5µm
[God08]. Depuis, les performances ont été améliorées pour atteindre en 2015 des
caractéristiques dynamiques fT et fmax proches de 400GHz, avec un gain en courant
β typiquement de l’ordre de 30, ainsi qu’une tension de claquage BVCEo de 5V .
Pendant la période durant laquelle les circuits présentés dans les chapitres 4 et 5 de
ce manuscrit ont été réalisés, les transistors avaient des performances en fT et fmax
comprises entre 280 et 380GHz.
Le transistor TBDH InP 0,7µm est présenté dans la figure 1.6.4.a page 45. La
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Figure 1.6.4 : Transistor TBDH InP 0,7µm du III-V Lab : photo au MEB d’un
transistor de dimensions d’émetteur 5×0,7µm2 (a), schéma de prin-
cipe en coupe transversale (b) (source : V. Nodjiadjim, M. Riet,
III-V Lab).
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Figure 1.6.5 : Technologie circuit TBDH InP 0,7µm du III-V Lab : photo au
MEB d’un circuit (a), schéma de principe en coupe transversale (b)
(source : V. Nodjiadjim, M. Riet, III-V Lab).

structure verticale est réalisée en épitaxie GSMBE, sur des plaques en InP semi-
isolant de trois pouces. Elle comporte, de haut en bas (cf. figure 1.6.4.b), un contact
d’émetteur avec une couche d’InGaAs et une couche d’InP, fortement dopées, un
émetteur en InP dopé au Silicium, une base graduelle en InGaAs fortement dopée
au Carbone, un espaceur en InGaAs non intentionnellement dopé, une couche d’InP
fortement dopée avec plan de dopage, un collecteur en InP faiblement dopée, et
un contact de collecteur avec une couche d’InGaAs et une couche d’InP fortement
dopées.
La technologie de circuit intégré est présentée dans la figure 1.6.5. Trois niveaux

d’interconnexions en or sont disponibles, dénommés métal 1, métal 2 et métal 3,
d’épaisseurs 0,56µm, 1,2µm et 1,2µm, respectivement. Les résistances sont réalisées
en couche mince de NiCr de 40 Ω par carré. Les capacités MIM sont réalisées entre

45



Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s

0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0 4.5 5.0

0

5

10

15

20

25

30

 54603

 54599

I
B
 de 0 à 1mA

Pas : 0.1mA

SOA 5B3H7

 

 

I C
 (

m
A

)

V
CE

 (V)

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
180

200

220

240

260

280

300

320

340

     54603

15 transistors

V
CE

=1.6V

 

 

f T
 (

G
H

z
)

I
C
 (mA)

 5B3H7

 7B3H7

 10B3H7

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
200

220

240

260

280

300

320

340

360

380

400

     54603

15 transistors

V
CE

=1.6V

 

 

f m
a
x
 (

G
H

z
)

I
C
 (mA)

 5B3H7

 7B3H7

 10B3H7

(a) (b) 

Figure 1.6.6 : Performances fréquentielles typiques en fT (a) et fmax (b) des tran-
sistors TBDH InP 0,7µm du III-V Lab, pour les trois longueurs
d’émetteur disponibles, à savoir 5µm (5B3H7), 7µm (7B3H7) et
10µm (10B3H7) (source : V. Nodjiadjim, M. Riet, III-V Lab).

les niveaux métal 1 et métal 2 avec une couche de Si3N4.
Dans la figure 1.6.6 page 46, les performances fréquentielles typiques des trois

tailles de transistors disponibles, à savoir ayant une longueur d’émetteur de 5, 7 et
10µm, sont présentées. Dans la figure 1.6.7 page 46, le réseau de caractéristiques
[IC ; VCE] du transistor très majoritairement utilisé dans la suite de ce travail, à
savoir celui ayant une longueur d’émetteur de 5µm, est présenté.
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Figure 1.6.7 : Réseau de caractéristiques [IC ; VCE] typiques d’un transistor TBDH
InP 0,7µm du III-V Lab, pour une longueur d’émetteur de 5µm
(5B3H7) (source : V. Nodjiadjim, M. Riet, III-V Lab).

En écho avec la figure 1.5.2 page 35, on constate que ce transistor doit pouvoir
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être le siège d’une excursion en courant IC et en tension VCE de 20mA et 4V ,
respectivement, soit une résistance de charge dynamique de 200 Ω. Dans le cas d’une
adaptation à 50 Ω||50 Ω = 25 Ω, il faut donc huit transistors de ce type en parallèle.
Ce nombre se retrouvera dans les chapitres 4 et 5.

1.7 Conclusion
Dans ce chapitre, le contexte applicatif du présent travail de recherche a tout

d’abord été présenté. Les systèmes de télécommunications optiques, clé de voute du
réseau Internet mondial, ont vu leur produit capacité× distance multiplié par un fac-
teur 108 au cours des quarante dernières années. Alors que l’augmentation continue
du trafic IP mondial appelle un prolongement de cette progression, de nombreuses li-
mites, physiques, technologiques et économiques, semblent poindre. Les systèmes de
communications optiques de laboratoire les plus avancés atteignent à l’heure actuelle
des vitesses de fonctionnement de 100GBd. Le présent travail s’intéresse précisément
à ce débit symbole, avec pour objectif principal d’améliorer très significativement le
produit vitesse× amplitude du driver de modulateur. L’étude des meilleurs modu-
lateurs électro-optiques a montré qu’une amplitude supérieure à 4V est nécessaire
pour atteindre des performances de modulation du signal satisfaisantes. Franchir
nettement la barrière des 400V.Gbit/s de produit vitesse× amplitude est donc l’ob-
jectif phare du présent travail de recherche.
À cette fin, l’étude des principales architectures de circuits rapides et la revue de

l’état de l’art des amplificateurs très large bande a montré la supériorité des circuits
en technologie TDBH InP. La technologie circuit à 0,7µm de largeur d’émetteur du
III-V Lab est donc à cet égard une technologie de choix. Elle présente par ailleurs un
facteur de mérite

√
fTfmax×BVCEo ramené à la largeur d’émetteur très compétitif,

ainsi qu’un niveau d’intégration compatible avec le type de circuit intégré visé.
Si les bandes passantes les plus élevées restent incontestablement l’apanage des

amplificateurs distribués, il est remarquable de noter que plusieurs drivers avec
un buffer de sortie localisé atteignent un produit vitesse× amplitude supérieur à
400V.Gbit/s. Néanmoins, la densité de puissance dissipée est dans ce cas très éle-
vée, de l’ordre de 100W/cm2, voire plus. L’architecture distribuée présente donc
l’avantage supplémentaire de relâcher cette contrainte, ce qui n’est pas sans bénéfice
sur la fiabilité du circuit.
L’ensemble de ces considérations permet de faire ressortir l’intérêt et la pertinence

de l’amplificateur distribué en technologie TBDH InP pour réaliser la fonction de
driver de modulateur. Il s’agit donc maintenant de savoir comment réaliser un tel
objet, fonctionnant à 100Gbit/s et fournissant plus de 4V d’amplitude, en traitant
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Chapitre 1 Télécommunications optiques à 100Gbit/s

des signaux numériques très large bande, couvrant six décades. La première étape
doit donc être de poser les bases théoriques de compréhension du potentiel et des
limites intrinsèques de l’amplificateur distribué. Cela fait l’objet du chapitre 2.
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CHAPITRE 2

Théorie de l’amplificateur distribué

2.1 Introduction
Depuis son invention par Percival en 1936 [Per36], puis sa formalisation théo-

rique par Ginzton en 1948 [Gin48], l’intérêt de l’amplificateur distribué pour les
applications les plus exigeantes en bande passante, et dans une moindre mesure en
puissance de sortie, ne s’est pas démenti jusqu’à aujourd’hui, comme en témoigne
le nombre croissant de publications portant sur ce sujet, représenté en fonction du
temps sur la figure 2.1.1.
Le principe de l’amplification distribuée a en effet été mis en application dans

de nombreuses technologies, en partant des premières réalisations à base de tubes
à vide [Per36, Gin48, Bas54, Kos89], puis dans les technologies à état solide, tout
d’abord à base de matériaux semi-conducteurs III-V tels que la technologie MESFET
AsGa [Str82, Bey84, Dei89, Kim96b, Kim96a], la technologie HEMT InP [Maj90,
Mel02, Mas03b], la technologie TBH AsGa [Won96b, Moh00], la technologie TBDH
InP [Kob94, Suz98, Bae99, Sch05, Dup13a], puis récemment dans les technologies
silicium les plus avancées, que ce soit en TBH SiGe ou BiCMOS [Agu04, Arb12b,
Che12], ou encore en CMOS [Liu03, Gal04, Shi04, Moe07, Arb09, Che13, Kim04].
Parfois appelé amplificateur à onde progressive (« traveling wave amplifier »), le
principe de l’amplification distribuée est en effet applicable quel que soit le type
d’élément actif utilisé (tube à vide, transistor bipolaire, transistor à effet de champ,
etc.) moyennant quelques adaptations, comme nous verrons plus loin.
Comme indiqué dans la section 1.5, les spécifications découlant des caractéris-

tiques des modulateurs électro-optiques utilisés pour les systèmes de communica-
tions optiques à très haut débit font de l’amplificateur distribué un candidat de
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Figure 2.1.1 : Répartition par année des 527 publications comportant dans leur
titre l’expression « distributed amplifier » ou « distributed ampli-
fiers », référencées sur IEEE Xplore (conférences et revues).

choix. La grande majorité des produits existant sur le marché sont d’ailleurs des
amplificateurs distribués, dont la plupart en PHEMT AsGa (SHF, Triquint, Inphi,
Macom, etc.).
Dans ce chapitre, nous présentons une étude théorique permettant d’appréhen-

der les principales caractéristiques de l’amplificateur distribué, en se plaçant dans
l’hypothèse du régime de fonctionnement linéaire. Le traitement efficace du com-
portement en régime non linéaire reste l’apanage des simulateurs (utilisés dans les
chapitres 4 et 5).
Historiquement, le traitement théorique de l’amplificateur distribué a été déve-

loppé selon deux approches très différentes, mais complémentaires :
1. L’approche didactique, mais restrictive, reposant sur une formulation à base

de réseaux à deux accès (i.e. quadripôle), reposant sur la notion de paramètres
images, s’inspirant ainsi des méthodes d’étude des filtres électriques dévelop-
pées au début du 20ème siècle. Cette approche a l’avantage de permettre d’obte-
nir des équations analytiques des principales caractéristiques de l’amplificateur
distribué, avec plusieurs degrés de simplifications possibles. C’est l’approche
couramment reprise dans la littérature relative à l’amplificateur distribué. Elle
permet en effet d’en faire une description didactique, ainsi que d’en déduire
les équations de base, utilisées pour réaliser un dimensionnement initial en
vue d’une conception plus poussée à l’aide d’outils de CAO. Cette méthode
présente par contre l’inconvénient de se placer nécessairement dans l’hypo-
thèse d’unilatéralité des éléments d’amplification. Enfin, par construction, elle
repose sur la condition restrictive que l’amplificateur distribué soit chargé en
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2.1 Introduction

ses différents accès par les impédances images des lignes artificielles. Cette
condition ne permet alors pas de rendre compte de façon satisfaisante des
désadaptations nécessairement présentes dans la réalité.

2. L’approche générale, mais peu didactique, reposant sur une formulation à base
de réseaux à quatre accès (i.e. octopôle), développée dans les années 1980 par
Niclas et al., permettant une étude exacte, ne reposant sur aucune hypothèse
restrictive, mais requérant obligatoirement l’utilisation de calculs numériques
conséquents pour être un tant soit peu exploitable.

Dans ce chapitre, nous présentons l’étude théorique de l’amplificateur distribué en
reprenant ces deux approches et en y apportant les éléments suivants :

1. Approche didactique (i.e. quadripôlaire) : en reprenant l’arsenal d’outils réunis
par Wong dans l’ouvrage de référence Fundamentals of Distributed Amplifi-
cation [Won93], nous nous attachons tout d’abord à en tirer un traitement qui
soit le plus général possible, mis à part les conditions restrictives mentionnées
plus haut. En effet, cette approche ayant avant tout une utilité didactique,
la tentation est toujours grande de faire un certain nombre d’approximations
supplémetaires, à visée didactique et pratique, tentation à laquelle Wong ne
résiste pas. Le traitement sans approximation supplémentaire du cas le plus
général n’y figurant pas et n’existant par ailleurs pas dans la littérature, du
moins à notre connaissance, nous le présentons donc dans ce chapitre. Nous y
adjoignons des applications numériques permettant d’interpréter les équations
obtenues et de tirer un certain nombre d’enseignements. Nous procédons en-
suite naturellement aux différents dégrés de simplification, menant finalement
aux équations de base utiles à la conception de l’amplificateur distribué.

2. Approche générale (i.e. octopôlaire) : en reprenant la méthodologie présentée
par Niclas et al. dans l’article [Nic83], nous metttons en place l’ensemble
des éléments requis au calcul théorique complet, en particulier ceux qui n’y
sont pas explicités, en nous assurant d’un traitement le plus général possible.
Puis nous présentons des applications numériques afin de permettre de tirer un
certain nombre d’interprétations et d’enseignements, en particulier au regard
des résultats obtenus avec l’approche quadripôlaire.

Organisation du chapitre

Le chapitre 2 est organisé de la façon suivante :
Section 2.2 : Principe de fonctionnement
Section 2.3 : Formulation quadripôlaire
Section 2.4 : Formulation octopôlaire
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Chapitre 2 Théorie de l’amplificateur distribué

2.2 Principe de fonctionnement
Edward L. Ginzton introduisit en 1948 le principe de l’amplificateur distribué

en ces termes :
« It has been shown (...) that the frequency limit of a conventional

video amplifier is determined by a factor which is proportional to the
ratio of the transconductance Gm of the tube to the square root of the
product of the input and output capacitances. Clearly, it doesn’t help
matters simply to parallel tubes ; the resulting increase in Gm is com-
pensated for by the corresponding increase in the combined capacitances.
The distributed amplifier (...) overcomes this difficulty by paralleling the
tubes in a special way, in which the capacitances of the tubes may be
separated while the Gm of the tubes may be added almost without limit
and not affect the input or output impedance of the device. In its sim-
plest form, this result is achieved by using the tube capacitances as the
shunting elements in an artificial transmission line. »

Pour illustrer cette description synthétique, partons du composant actif élémen-
taire à partir duquel nous souhaitons concevoir un amplificateur dont le produit
gain× bande soit le plus grand possible. Tout composant actif est modélisable en
régime linéaire par un schéma électrique équivalent en Π comme représenté dans la
figure 2.2.1.

Y
1V

1

I
1

V
2

I
2

Y
2Y

T
.V

1

Y
3

Figure 2.2.1 : Schéma équivalent en Π d’un quadripôle non réciproque.

Considérons la matrice admittance du quadripôle, définie par l’équation suivante :[
I1
I2

]
=
[
Y11 Y12
Y21 Y22

] [
V1
V2

]
(2.2.1)

Les paramètres du schéma en Π sont alors donnés par :
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2.2 Principe de fonctionnement

Y1 = Y11 + Y12

Y2 = Y22 + Y12

Y3 = −Y12

YT = Y21 − Y12 (2.2.2)

Pour rendre la présentation du principe de fonctionnement de l’amplificateur dis-
tribué plus explicite, appliquons le théorème de Miller à ce quadripôle. Nous obte-
nons le quadripôle équivalent représenté figure 2.2.2, avec les paramètres suivants :

Y
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I
1
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Y
2
’Y

T
.V

1

Figure 2.2.2 : Schéma en Π d’un quadripôle non réciproque après application du
théorème de Miller.

Y ′1 = Y1 + Y3 (1−GV ) (2.2.3)

Y ′2 = Y2 + Y3

(
1− 1

GV

)
(2.2.4)

où Gv, gain en tension du quadripôle, est donné par l’équation suivante, YL étant
l’impédance chargeant l’accès 2 :

GV = −Y21

Y22 + YL
= Y3 − YT
Y2 + Y3 + YL

(2.2.5)

Si n quadripôles sont mis en parallèle, tel que représenté sur la figure 2.2.3 page
suivante, les transconductances seront additionnées mais les admittances d’entrée et
de sortie également, de sorte que le produit gain× bande ne sera pas amélioré.
Le principe de l’amplificateur distribué consiste à réaliser cette mise en parallèle,

toujours afin d’additionner les transconductances YT , en faisant en sorte que les
admittances parasites d’entrée et de sortie des quadripôles soient absorbées dans
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Figure 2.2.3 : Mise en parallèle de n quadripôles élémentaires.

deux lignes de transmission artificielles d’entrée et de sortie, respectivement, comme
représenté en rouge dans la figure 2.2.4 page ci-contre.
Dit autrement, l’amplificateur distribué consiste en deux lignes de transmission

artificielles (en rouge dans la figure 2.2.4) couplées activement par les transconduc-
tances YT (en noir dans la figure 2.2.4). Afin que le signal injecté à l’accès 1 se
propage le long de la ligne artificielle d’entrée sans réflexions parasites, il faut la
charger par une impédance ZL1 égale à son impédance caractéristique. De la même
façon, il faut charger la ligne artificielle de sortie par une impédance ZL2 égale à son
impédance caractéristique. Enfin, pour que les signaux amplifiés par les transcon-
ductances se combinent en phase dans la ligne artificielle de sortie, il faut que les
vitesses de phase des lignes artificielles d’entrée et de sortie soient égales.
Ces éléments constituent les deux critères de conception de l’amplificateur distri-

bué :
1. adaptation des lignes artificielles d’entrée et de sortie aux impédances de ré-

férence choisies ou imposées, respectivement en entrée et en sortie ;
2. égalité des vitesses de phase des lignes artificielles d’entrée et de sortie.

Avantages et inconvénients de l’amplificateur distribué

L’intérêt de l’amplificateur distribué réside donc dans le fait de pouvoir additioner
les transconductances des quadripôles élémentaires sans additionner les admittances
parasites d’entrée et de sortie. Néanmoins, compte tenu du fait que chaque quadri-
pôle élémentaire est chargé par l’impédance de charge à l’accès 2 ramenée par la

54



2.2 Principe de fonctionnement
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Figure 2.2.4 : Schéma de principe d’un amplificateur distribué constitué de n cel-
lules amplificatrices élémentaires représentées par leur schéma équi-
valent en Π (après application du théorème de Miller), distribuées
par des tronçons de lignes de transmission réelles.

ligne artificielle de sortie, en parallèle avec l’impédance de charge ZL2 également ra-
menée par la ligne artificielle de sortie, le gain de l’amplificateur distribué est divisé
par deux par rapport au gain de l’amplificateur de la figure 2.2.3 page précédente.
Sa bande passante est par contre bien plus élevée, puisqu’elle dépend désormais de
la fréquence de coupure des lignes artificielles d’entrée et de sortie.
Nous en représentons dans la figure 2.2.5 page 56 une illustration. Nous consi-

dérons deux amplificateurs, le premier non distribué, correspondant à la figure
2.2.3 page 54, et le second, distribué, correspondant à la figure 2.2.4 page 55.
Nous nous plaçons dans les conditions simplificatrices où les cellules amplificatrices
sont identiques, unilatérales, ont des admittances parasites d’entrée et sortie pure-
ment capacitives et identiques, avec une capacité parasite de C = 15 fF 1. Nous
considérons des lignes de transmission d’impédance caractéristique infinie, équi-
valentes à une inductance pure, dont la valeur est calculée d’après les équations
obtenues dans la section 2.3.6 page 91, soit 37,6 pH. Nous vérifions que nous obte-
nons alors une ligne de transmission artificielle dont l’impédance caractéristique vaut

1. Dans la gamme typique des valeurs rencontrées dans les chapitres 4 et 5
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v 

n=8 n=4 n=2 n=1 

n=8 n=4 n=2 n=1 : amplificateur non distribué ___ 

: amplificateur distribué ___ 

Figure 2.2.5 : Comparaison entre le gain d’un amplificateur non distribué (cf. fi-
gure 2.2.3 page 54), calculé à partir de l’équation 2.2.6 page 56, et
celui d’un amplificateur distribué (cf. figure 2.2.4 page précédente),
calculé à partir de l’équation 2.2.7 page 56, pour 1, 2, 4 et 8 étages.

√
37,6 pH/15 fF = 50 Ω. Nous partons d’une cellule élémentaire ayant une transcon-

ductanceGm = 77mS, soit un gain sur 50 Ω de 11,7 dB. Son produit gain-bande vaut
Gm/(2πC) = 817GHz. Nous traçons le gain obtenu pour un amplificateur constitué
de 1, 2, 4 et 8 cellules. Dans le cas non distribué, nous obtenons les courbes en noir,
sur la base de l’équation suivante, où YL = 1/50 :

GV_ampli_non_distr. = −nYT
nY22 + YL

= −n.77mS
jnC ′ω + 1/50 (2.2.6)

Le gain aux basses fréquences augmente à chaque fois d’un facteur 2 en linéaire, soit
6 dB. La bande passante à −3 dB quant à elle diminue en relation directe avec la
constance du produit gain-bande égal à 817GHz. Ses valeurs précisément relevées
sont de 212, 106, 53 et 26,5GHz, pour respectivement 1, 2, 4 et 8 cellules.
Dans le cas distribué, nous obtenons les courbes en rouge, calculées d’après les

résultats de la section 2.4 (en particulier l’équation 2.4.9 page 106) qui permettent
d’obtenir les paramètres S exacts, puis nous calculons le gain en tension d’après
l’équation suivante :

GV_ampli_distr. = S21_ampli_distr.

1 + S11_ampli_distr.
(2.2.7)
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2.2 Principe de fonctionnement

Nous observons un décalage de −6 dB du gain aux basses fréquences, ainsi qu’une
augmentation de la bande passante à −3 dB, par rapport à l’amplificateur non
distribué. Nous n’avons plus un comportement présentant un produit gain-bande
constant, puisque la bande passante à −3 dB vaut précisément 487, 454, 436 et
429GHz, pour respectivement 1, 2, 4 et 8 cellules, pour un gain variant respective-
ment de 5,7 dB pour 1 étage, à 23,7 dB pour 8 étages, par sauts de 6 dB. Le produit
gain-bande obtenu dans le cas des 8 étages est de l’ordre de 6,57THz. La bande pas-
sante à −3 dB de l’amplificateur distribué n’est plus limitée par le couple Gm et C,
mais uniquement par C. Elle est désormais liée à la fréquence de Bragg 2 des lignes
de transmission artificielles de l’amplificateur distribué. Comme nous le montrons
avec l’équation 2.3.99 obtenue page 88, cette dernière vaut 1/πZrC = 424GHz, où
Zr est l’impédance de référence du système, soit 50 Ω en l’occurrence. Il est à noter
qu’autour de cette fréquence le gain est d’autant plus perturbé et au-delà sa pente
est d’autant plus grande que le nombre d’étages augmente. Il est à préciser éga-
lement que ce comportement fréquentiel, qui est caractéristique de l’amplificateur
distribué, a pu être calculé de façon exacte grâce aux résultats présentés dans la
section 2.4 page 103. Notons enfin à cet égard que la section 3 page 117 s’intéresse
à la façon d’améliorer ce comportement.
Il découle du caractère additif du principe d’amplification de l’amplificateur dis-

tribué qu’en théorie, il est possible d’obtenir du gain au-delà de la fréquence à gain
unité du quadripôle élémentaire, quand a contrario un principe multiplicatif par
mise en cascade ne le permet pas. Nous illustrons cette possibilité, plus théorique
que réellement pratique, dans la figure 2.2.6 page 58, où nous avons simplement
divisé par 4 les paramètres Gm et C. En procédant aux relevés précis, nous consta-
tons que le produit gain-bande de l’amplificateur non distribué reste inchangé, avec
pour un nombre d’étages donné un gain réduit de 12 dB et une bande passante à
−3 dB augmentée d’un facteur 4. Il en est absolument de même pour l’amplificateur
distribué. De plus, on observe que pour un nombre d’étages suffisant, il présente un
gain supérieur à 0 dB au-delà de la fréquence à gain unité de sa cellule amplificatrice
élémentaire, c’est à dire pour rappel, 817GHz.
Plus loin de ces considérations théoriques, l’amplificateur distribué présente deux

autres avantages, qui s’avéreront déterminants dans la suite de l’exposé de ces tra-
vaux, à savoir sa nature géométriquement distribuée, liée à la nécessité de réaliser
les éléments de distribution (inductances pures ou lignes de transmission), qui est
favorable à la dissipation thermique du circuit, ainsi que son principe de mise en
parallèle des cellules élémentaires, qui permet de multiplier par le nombre de cellules
la tenue en courant de l’amplificateur.

2. Fréquence de coupure d’une ligne artificielle.
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v 

n=8 n=4 n=2 n=1 

n=8 n=4 n=2 n=1 

: amplificateur non distribué ___ 

: amplificateur distribué ___ 

Figure 2.2.6 : Comparaison entre le gain d’un amplificateur non distribué (cf. fi-
gure 2.2.3 page 54), calculé à partir de l’équation 2.2.6 page 56, et
celui d’un amplificateur distribué (cf. figure 2.2.4 page 55), calculé
à partir de l’équation 2.2.7 page 56, pour 1, 2, 4 et 8 étages. Les
paramètres Gm et C sont divisés par 4 par rapport à la figure 2.2.5
page 56.

Enfin, il est à noter parmis ses inconvénients un encombrement important, ainsi
qu’une efficacité énergétique moindre par rapport à un amplificateur en classe A. En
effet, une partie de la puissance RF est perdue dans les charges d’adaptation ZL1
et ZL2. D’autre part, il est difficile de s’assurer que chaque cellule élémentaire soit
chargée par sa charge optimale dans la gamme de fréquence d’intérêt. Cette limita-
tion, qui est intrinsèque à l’amplificateur distribué, peut néanmoins être repoussée
en adoptant un profil de ligne artificielle non uniforme [Dup01], voire en enlevant la
charge ZL2 de la ligne de sortie et en adoptant un profil de ligne de sortie de type
« taper » [Sew09] afin de réduire les réflexions parasites.
Ces éléments d’introduction du principe de l’amplificateur distribué étant posés,

nous présentons dans la section suivante l’analyse théorique basée sur la formula-
tion quadripôlaire, qui en permet une appréhension didactique. Nous en déduisons
les principales équations de base. Néanmoins, cette analyse étant valable sous deux
conditions, à savoir l’unilatéralité de la cellule amplificatrice et la parfaite adaptation
des lignes d’entrée et de sortie aux impédances de source et de charge, nous présen-
tons finalement le traitement théorique général et exact, basé sur une formulation
octopôlaire.
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2.3 Formulation quadripôlaire

2.3.1 Conventions et symboles
Dans les sections suivantes, nous utilisons de façon systématique les paramètres

et symboles associés listés dans les tableaux 2.1 page 60.
Lorsque nous nous référons à l’accès 1 ou 2 d’un quadripôle, le symbole du para-

mètre contient l’indice 1 ou 2, respectivement. De même, lorsque nous nous référons
à la ligne d’entrée ou de sortie de l’amplificateur distribué, le symbole du paramètre
contient l’indice 1 ou 2, respectivement.
Enfin, un certains nombre d’équations sont reprises depuis l’ouvrage de référence

de [Won93], lorsque leur calcul détaillé n’apporte rien au propos.

2.3.2 Notion de paramètres images
Dans la figure 2.2.4 page 55, nous avons à dessein représenté les éléments de

distribution des cellules amplificatrices élémentaires par des tronçons de ligne de
transmission. Comme nous le verrons par la suite, nous les avons effectivement réa-
lisés sous forme de lignes coplanaires, plutôt que d’inductances, plus encombrantes.
Ces lignes de transmission réelles sont chargées périodiquement par les admittances
parasites d’entrée et de sortie des cellules amplificatrices élémentaires, constituant
alors des lignes de transmission artificielles. Pour introduire cette notion, il convient
de présenter la notion d’impédances images et de constante de propagation image
d’un quadripôle. La figure 2.3.1 page 61 illustre la définition des impédances images
Zi1 et Zi2 d’un quadripôle. Il s’agit du couple d’impédances qui lorsqu’elles sont
placées comme charge en entrée et en sortie du quadripôle se trouvent être égales
à l’impédance d’entrée et à l’impédance de sortie présentées par le quadripôle, res-
pectivement.
En utilisant les paramètres impédances du quadripôle, tels que :[

V1
V2

]
=
[
Z11 Z12
Z21 Z22

] [
I1
I2

]
(2.3.1)

on montre que ([Won93]) :

Zi1 =
√
Z11

Z22
(Z11Z22 − Z12Z21) (2.3.2)

Zi2 =
√
Z22

Z11
(Z11Z22 − Z12Z21) (2.3.3)
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Paramètres Symbole Dimension
Transconductance du quadripôle YT Ω−1

Admittance présentée par le quadripôle à son
accès k (k=1 ou 2)

Y
′
k Ω−1

Impédance image à l’accès k (k=1 ou 2) Zik Ω
Constante de propagation image d’un quadripôle θ −
Impédance caractéristique d’un quadripôle
réciproque de type réseau en T
(dans le cas d’un quadripôle symétrique, Zi1=
Zi2 , Zc : on parle d’impédance caractéristique)

ZcT Ω

Impédance caractéristique d’un quadripôle
réciproque de type réseau en Π

ZcΠ Ω

(a) Liste des paramètres caractéristiques et des symboles associés d’un quadripôle.

Paramètres Symbole Dimension
Impédance caractéristique Zc Ω
Constante de propagation linéique γ = α + jβ m−1

Constante d’atténuation linéique α Neper.m−1

Constante de phase linéique β rad.m−1

Longueur géométrique de la ligne l m
Constante de propagation θ = γl −

(b) Liste des paramètres caractéristiques et des symboles associés d’une ligne de transmission réelle.

Paramètres Symbole Dimension
Impédance caractéristique ZAc Ω

Constante de propagation linéique γA =
αA + jβA

m−1

Constante d’atténuation linéique αA Neper.m−1

Constante de phase linéique βA rad.m−1

Constante de propagation θA = γAl −
(c) Liste des paramètres caractéristiques et des symboles associés d’une ligne de transmission ar-

tificielle.

Table 2.1 : Liste des paramètres et des symboles associés utilisés dans la section
2.4.
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[ ]Z
1V

1I

2V

2I

1iZ 2iZ

1iZ 2iZ

Figure 2.3.1 : Schéma d’un quadripôle chargé à ses accès par ses impédances
images. Il présente alors par définition en entrée et en sortie les
dites impédances images.

Lorsque le quadripôle est effectivement chargé par ses impédances images, il est
pratique de définir sa constante de propagation image θ, définie par :

e−θ =
√
V2

V1
· −I2

I1
(2.3.4)

On montre alors que dans le cas d’un quadripôle réciproque on a :

θ = arccosh
(√

Z11Z22

Z12

)
(2.3.5)

L’intérêt des impédances images et de la constante de propagation image d’un
quadripôle est que moyennant qu’il soit effectivement chargé par ses impédances
images, le quadripôle peut être traité comme une ligne de transmission équivalente
et le traitement d’une mise en cascade de tels quadripôles s’en trouve fortement
simplifié, encore une fois à condition que chaque quadripôle soit effectivement chargé
par ses impédances images. En particulier, pour un seul quadripôle, nous avons :

V2

V1
=
√
Zi2
Zi1

e−θ (2.3.6)

et :

−I2

I1
=
√
Zi1
Zi2

e−θ (2.3.7)

Pour le traitement de l’amplificateur distribué, il est aussi utile de connaître les
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2/Z

2/Y 2/Y

cTZ ΠcZ

(a) Réseau en L inversé

2/Z

2/Y 2/Y

ΠcZ cTZ

(b) Réseau en L inversé sy-
métrique

2/Z

Y

2/Z

cTZ cTZ

Y

(c) Réseau en T

Figure 2.3.2 : Réseaux en L inversé (a), en L inversé symétrique (b), en T (c).

impédances images et la constante de propagation image d’un quadripôle en L in-
versé, en L inversé symétrique et en T, tels que représentés dans la figure 2.3.2.
Pour le quadripôle en L inversé, nous avons :[

Z11 Z12
Z21 Z22

]
=
[

Z
2 + 2

Y
2
Y

2
Y

2
Y

]
(2.3.8)

donc d’après les équations 2.3.2 page 59 à 2.3.5 page précédente, nous obtenons 3 :

Zi1 , ZcT =
√
Z

Y

(
1 + ZY

4

)
(2.3.9)

Zi2 , ZcΠ =
√
Z

Y

(
1 + ZY

4

)−1
(2.3.10)

θ = arccosh
√1 + ZY

4

 (2.3.11)

Pour le quadripôle en L inversé symétrique, nous avons :[
Z11 Z12
Z21 Z22

]
=
[ 2

Y
2
Y

2
Y

Z
2 + 2

Y

]

donc d’après les équations 2.3.2 page 59 à 2.3.5 page précédente, nous obtenons :

3. Le symbole « , » signifie « égale par définition ».
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Zi1 , ZcΠ =
√
Z

Y

(
1 + ZY

4

)−1
(2.3.12)

Zi2 , ZcT =
√
Z

Y

(
1 + ZY

4

)
(2.3.13)

θ = arccosh
√1 + ZY

4

 (2.3.14)

Enfin, pour le quadripôle en T, nous avons :[
Z11 Z12
Z21 Z22

]
=
[

Z
2 + 1

Y
1
Y

1
Y

Z
2 + 1

Y

]
(2.3.15)

Donc d’après les équations 2.3.2 à 2.3.5, nous obtenons :

Zi1 = Zi2 , ZcT =
√
Z

Y

(
1 + ZY

4

)
(2.3.16)

θT = arccosh
(

1 + ZY

2

)
(2.3.17)

Le quadripôle en T étant la mise en cascade du quadripôle en L inversé et du L
inversé symétrique, nous avons pour le quadripôle en T, en application de l’équation
2.3.6, toujours dans l’hypothèse qu’il est chargé par ses impédances images (par
ailleurs identiques aux deux accès, notée ZcT et dans ce cas appelée impédance
caractéristique du quadripôle), de sorte que le quadripôle en L inversé et celui en L
inversé symétrique sont également chargés par leurs impédances images, d’une part :

V2

V1
=
√
ZcΠ
ZcT

e−θ.
√
ZcT
ZcΠ

e−θ = e−2θ

et d’autre part :

V2

V1
=
√
ZcT
ZcT

e−θT = e−θT

Comparons alors θT et 2θ :

63



Chapitre 2 Théorie de l’amplificateur distribué

cosh (2θ) = 2cosh2 (θ)− 1

= 2
(

1 + ZY

4

)
− 1

= 1 + ZY

2

Donc nous avons bien comme attendu :

2θ = arccosh
(

1 + ZY

2

)
= θT (2.3.18)

Pour conclure cette section préliminaire, retenons également les deux résultats sui-
vants, qui seront utilisés plus loin. Pour un quadripôle en L inversé (chargé par ses
impédances images), nous avons (équations 2.3.6, 2.3.9, 2.3.10 et 2.3.18) :

V2

V1
=
√
Zi2
Zi1

e−θ =
√
ZcΠ
ZcT

e−
θT
2 (2.3.19)

Pour un quadripôle en L inversé symétrique (chargé par ses impédances images),
nous avons (équations 2.3.6 page 61, 2.3.12 et 2.3.13 page précédente, 2.3.18) :

V2

V1
=
√
Zi2
Zi1

e−θ =
√
ZcT
ZcΠ

e−
θT
2 (2.3.20)

Nous avons présenté les notions d’impédances images, d’impédance caractéristique
(dans le cas d’un quadripôle symétrique comme le quadripôle en T) et de constante
de propagation image. Ces notions sont particulièrement pratiques lorsqu’on sou-
haite traiter la mise en cascade de plusieurs quadripôles, moyennant qu’ils soient
tous chargés à leurs accès par leurs impédances images. C’est précisément le cas
des lignes de transmission réelles d’entrée et de sortie de l’amplificateur distribué,
chargées périodiquement par les admittances parasites d’entrée et de sortie, respec-
tivement, des cellules amplificatrices élémentaires. La figure 2.3.3 page 65 introduit
les paramètres ZAc, γA et l d’une ligne artificielle équivalente à une ligne réelle de
paramètres Zc, γ et l chargée en son milieu par une admittance parasite Y ′.
Nous posons θ = γl et θA = γAl. La matrice chaîne de chaque tronçon de ligne de
longueur l/2 est : [

cosh( θ2) Zcsinh( θ2)
1
Zc

sinh( θ2) cosh( θ2)

]
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Zc, γ, l/2

Y’

Zc, γ, l/2

�

ZAc, γA, l

Figure 2.3.3 : Equivalence entre un tronçon de ligne de transmission réelle de para-
mètres Zc, γ et l, chargée en son mileu par une admittance parasite
Y ′ et une ligne artificielle de paramètres ZAc, γA et l.

La matrice chaîne de l’admittance Y ′ est :[
1 0
Y
′ 1

]

La matrice chaîne de l’ensemble est donc :[
cosh(θA) ZAcsinh(θA)
1
ZAc

sinh(θA) cosh(θA)

]

=
[

cosh( θ2) Zcsinh( θ2)
1
Zc

sinh( θ2) cosh( θ2)

] [
1 0
Y
′ 1

] [
cosh( θ2) Zcsinh( θ2)
1
Zc

sinh( θ2) cosh( θ2)

]

=
 cosh(θ) + Y

′
Zc
2 sinh(θ) Zc

(
sinh(θ) + Y

′
Zcsinh2( θ2)

)
1
Zc

(
sinh(θ) + Y

′
Zccosh2( θ2)

)
cosh(θ) + Y

′
Zc
2 sinh(θ)



Nous avons donc :

cosh (θA) = cosh (θ) + Y
′
Zc
2 sinh (θ) (2.3.21)

ZAc = Zc

√√√√ sinh(θ) + Y ′Zcsinh2( θ2)
sinh(θ) + Y ′Zccosh2( θ2)

(2.3.22)

Enfin, il reste à introduire le schéma équivalent localisé en T d’une ligne de trans-
mission. En utilisant les paramètres introduits dans la figure 2.3.4 page suivante,
nous avons les équations suivantes :
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ZAc, γA, l

Y

Z/2 Z/2

�

Figure 2.3.4 : Schéma équivalent localisé en T d’une ligne de transmission.

Z = 2ZActanh
(
θA
2

)
(2.3.23)

Y = sinh (θA)
ZAc

(2.3.24)

2.3.3 Calcul analytique du gain en tension
Nous pouvons maintenant appliquer l’ensemble de ces outils à l’amplificateur dis-

tribué représenté avec ses lignes artificielles d’entrée et de sortie sous forme de schéma
équivalent en T dans la figure 2.3.5.
Avec les paramètres Zc1&2, γ1&2, l1&2 et Y ′1&2

4 définis dans la figure 2.2.4 page 55,
avec θ1&2 = γ1&2l1&2 et θA1&2 = γA1&2l1&2, nous avons :

cosh (θA1) = cosh (θ1) + Y
′

1Zc1
2 sinh (θ1) (2.3.25)

ZAc1 = ZAcT1 = Zc1

√√√√ sinh(θ1) + Y
′

1Zc1sinh2( θ1
2 )

sinh(θ1) + Y
′

1Zc1cosh2( θ1
2 )

(2.3.26)

cosh (θA2) = cosh (θ2) + Y
′

2Zc2
2 sinh (θ2) (2.3.27)

ZAc2 = ZAcT2 = Zc2

√√√√ sinh(θ2) + Y
′

2Zc2sinh2( θ2
2 )

sinh(θ2) + Y
′

2Zc2cosh2( θ2
2 )

(2.3.28)

et d’après les équations 2.3.23 et 2.3.24 :

4. La notation « X1&2 », signifiant « X1 et X2 », permet d’éviter de doubler le nombre de
symboles invoquées lorsqu’ils vont par paires. Cette notation est utilisée à plusieurs reprises dans
la suite du manuscrit.
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I (1)

V2
(1)I2

(1)

Y2

YT.V1
(1)

I (k)

V2
(k)I2

(k)

Y2

YT.V1
(k)

I (n)

V2
(n)I2

(n)

Y2

YT.V1
(n)

ZAc2

I1

V2

I2

Z1
2

Z1
2

Z1
2

Z1
2

Z1
2

Z1
2

Z2
2

Z2
2

Z2
2

Z2
2

Z2
2

Z2
2

Y1V1
(1)

I1
(1)

Y1V1
(k)

I1
(k)

Y1V1
(n)

I1
(n)

ZAc1
V1

I1 2 2 2 2 2 2

Figure 2.3.5 : Amplificateur distribué représenté avec ses lignes artificielles d’entrée
et de sortie sous forme de schéma équivalent en T.

Z1 = 2ZAc1tanh
(
θA1

2

)
(2.3.29)

Y1 = sinh (θA1)
ZAc1

(2.3.30)

Z2 = 2ZAc2tanh
(
θA2

2

)
(2.3.31)

Y2 = sinh (θA2)
ZAc2

(2.3.32)

Tous les outils et définitions sont maintenant réunis pour calculer le gain en tension
GV = V2/V1 de l’amplificateur distribué de la figure 2.3.5. Dans l’hypothèse où les
lignes de transmission artificielles d’entrée et de sortie sont chargées en leurs deux
accès par leur impédance caractéristiques ZAc1et ZAc2, respectivement, nous pouvons
écrire :

V
(k)

1 = V
(k−1)

1 e−θA1 (2.3.33)

donc
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V
(k)

1 = V
(1)

1 e−θA1(k−1) (2.3.34)

Or d’après l’équation 2.3.19 page 64, nous avons :

V
(1)

1 = V1

√
ZAcΠ1

ZAcT1
e−

θA1
2 (2.3.35)

donc :

V
(k)

1 = V1

√
ZAcΠ1

ZAcT1
e−θA1(k−1+ 1

2) = V1

√
ZAcΠ1

ZAcT1
e−θA1(k− 1

2) (2.3.36)

De la même façon, nous pouvons écrire pour tout k, en éteignant les sources de
tension commandées en courant d’indice n 6= k :

V
(k)

2 = V
(k−1)

2 e−θA2 (2.3.37)

donc :

V
(n)

2 = V
(k)

2 e−θA2(n−k) (2.3.38)

Or d’après l’équation 2.3.20 page 64, nous pouvons écrire :

V2 = V
(n)

2

√
ZAcT2

ZAcΠ2
e−

θA2
2 (2.3.39)

donc :

V2 = V
(k)

2

√
ZAcT2

ZAcΠ2
e−θA2(n−k+ 1

2) (2.3.40)

D’autre part, nous avons :

V
(k)

2 = −YTV (k)
1 (ZAcΠ2 ‖ ZAcΠ2) = −YTV (k)

1
ZAcΠ2

2 (2.3.41)

donc, toujours pour tout k, en éteignant les sources de tension commandées en
courant d’indice n 6= k :
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V2 = −YTV (k)
1

ZAcΠ2

2

√
ZAcT2

ZAcΠ2
e−θA2(n−k+ 1

2)

= −YTV (k)
1

√
ZAcΠ2ZAcT2

2 e−θA2(n−k+ 1
2) (2.3.42)

donc d’après l’équation 2.3.36 page 68 :

V2 = −YTV1

√
ZAcΠ1

ZAcT1

√
ZAcΠ2ZAcT2

2 e−θA1(k− 1
2)e−θA2(n−k+ 1

2)

= −YTV1

√
ZAcΠ1

ZAcT1

√
ZAcΠ2ZAcT2

2 e−nθA2e−
θA2−θA1

2 ek(θA2−θA1) (2.3.43)

Notons également que d’après les équations 2.3.9 et 2.3.10 page 62, 2.3.12 et 2.3.13
page 63, nous avons, avec Z1&2 et Y1&2 définis dans la figure 2.3.5 page 67 et les
équations 2.3.29 à 2.3.32 page 67 :

ZAcT1 =
√
Z1

Y1

(
1 + Z1Y1

4

)
(2.3.44)

ZAcΠ1 =

√√√√Z1

Y1

(
1 + Z1Y1

4

)−1
(2.3.45)

ZAcT2 =
√
Z2

Y2

(
1 + Z2Y2

4

)
(2.3.46)

ZAcΠ2 =

√√√√Z2

Y2

(
1 + Z2Y2

4

)−1
(2.3.47)

Egalement, d’après l’équation 2.3.17 page 63 :

θA1 = arccosh
(

1 + Z1Y1

2

)
(2.3.48)

θA2 = arccosh
(

1 + Z2Y2

2

)
(2.3.49)

Donc, moyennant quelques calculs et le rappel des équations 2.3.29 à 2.3.32 page 67,
nous obtenons :
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√
ZAcΠ1

ZAcT1
= 1

cosh
(
θA1
2

) (2.3.50)

√
ZAcΠ2ZAcT2 = ZAc2

cosh
(
θA2
2

) (2.3.51)

Ce qui donne :

V2 = V1

−YTZAc2
2

cosh
(
θA1
2

)
cosh

(
θA2
2

)e−nθA2e−
θA2−θA1

2 ek(θA2−θA1) (2.3.52)

En appliquant le théorème de superposition, en allumant une à une les sources de
courants commandées en tension d’indice k pour k allant de 1 à n, nous obtenons :

V2 = V1

−YTZAc2
2

cosh
(
θA1
2

)
cosh

(
θA2
2

)e−nθA2e−
θA2−θA1

2

n∑
k=1

[
ek(θA2−θA1)

]
(2.3.53)

En calculant que :

n∑
k=1

[
ek(θA2−θA1)

]
= eθA2−θA1e(n−1) θA2−θA1

2
sinh(n θA2−θA1

2 )
sinh( θA2−θA1

2 )

On obtient :

V2 = V1

−YTZAc2
2

cosh
(
θA1
2

)
cosh

(
θA2
2

)e−n
θA1+θA2

2
sinh(n θA2−θA1

2 )
sinh( θA2−θA1

2 )

Soit :

GV = −YTZAc22
e−n

θA2+θA1
2

cosh
(
θA1
2

)
cosh

(
θA2
2

) sinh(n θA2−θA1
2 )

sinh( θA2−θA1
2 )

(2.3.54)

Il est à noter que, mise à part l’hypothèse que les lignes de transmission artificielles
de l’amplificateur distribué soient chargées à leurs deux accès par leur impédances
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caractéristiques respectives, l’équation 2.3.54 page 70 ne découle d’aucune simpli-
fication et est donc la plus générale possible, pour un amplificateur distribué dont
les éléments de distribution sont réalisés à l’aide de lignes de transmission réelles.
Pour le cas plus couramment traité d’éléments de distribution réalisés à partir d’in-
ductances localisées, la démarche est la même mais est plus simple du fait que
l’obtention du schéma équivalent de la figure 2.3.5 page 67 est immédiate. Il est
également à noter que le traitement qui est fait ici, à savoir de cellules amplifica-
trices élémentaires unilatérales, est généralisable au cas non unilatéral, moyennant
l’utilisation du théorème de Miller pour passer du schéma de la figure 2.2.1 page 52
au schéma de la figure 2.2.2 page 53. Cependant, il convient de rappeler que le théo-
rème de Miller utilise le gain en tension GV du quadripôle pour ramener en entrée
et en sortie l’admittance de couplage Y12. Or, GV dépend bien sûr des conditions
de charge du quadripôle, lesquelles, lorsque le quadripôle est intégré dans un ampli-
ficateur distribué, dépendent des paramètres caractéristiques des lignes artificielles
d’entrée et de sortie qui sont déterminées par les équations 2.3.25 à 2.3.28 page 66,
qui dépendent des admittances Y ′1&2 ramenées en entrée et sortie précisément par
le théorème de Miller. On constate donc qu’on ne peut que difficilement s’en sortir,
autrement qu’en appliquant Miller en faisant une approximation simplificatrice sur
GV , démarche très courante par ailleurs quand Miller est utilisé. Néanmoins, cela
restreint de facto la validité de l’équation 2.3.54 page 70 au cas unilatéral et au cas
non unilatéral ramené au cas unilatéral par théorème de Miller avec approximation
sur GV . Il est alors possible de résoudre cette problématique par la formulation
octopôlaire présentée dans la section 2.4 page 103.
Enfin, il est également à noter que l’utilisation du formalisme des impédances et

constantes de propagation images fait reposer le calcul sur la condition que les lignes
soient chargées à leurs deux extrémités par leurs impédances images respectives, de
sorte qu’en cascade à l’intérieur des lignes, entre chaque tronçon, les impédances pré-
sentées sont effectivement mécaniquement les impédances images qui conviennent.
Or, si l’impédance image d’une ligne réelle est réalisable par une simple impédance
localisée, ce n’est pas le cas d’une ligne artificielle, incluant au moins un type d’élé-
ments localisés, à savoir l’admittance parasite chargeant périodiquement la ligne
réelle, de sorte que dans ce cas, l’impédance image n’est pas réalisable par un réseau
localisé. Il y a donc à partir d’une certaine fréquence nécessairement des désadapta-
tions d’impédance, de sorte que la condition de validité du calcul n’est plus remplie.
Il n’est en théorie pas impossible de prendre en compte ces désadaptations dans le
calcul du gain en tension fait précédemment, mais cela complique significativement
les équations, déjà conséquentes. Nous avons donc fait le choix de ne pas traiter ce cas
dans le cadre de la formulation quadripôlaire, la formulation octopôlaire présentée
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dans la section 2.4 page 103 le prenant en compte.
Afin de rendre les résulats obtenus utiles pour la conception pratique d’ampli-

ficateurs distribués, nous nous attachons maintenant à donner quelques éléments
d’interprétation de l’équation 2.3.54 page 70 en étudiant plus en détail quelques cas
particuliers instructifs.

Cas particuliers : lignes artificielles d’entrée et de sortie avec égalité de
déphasage, avec ou sans pertes

Dans le cas de lignes artificielles sans pertes, les constantes de propagation
θA1&2 = γA1&2l1&2 = (αA1&2 + jβA1&2) l1&2 se simplifient en jβA1&2l1&2.
Le terme sinh(n∆θ/2)/sinh(∆θ/2) de l’équation 2.3.54, où ∆θ = θA2 − θA1, devient
alors :

sinh(jn∆ (βl) /2)/sinh(j∆ (βl) /2) = sin(n∆ (βl) /2)/sin(∆ (βl) /2)

où ∆ (βl) = βA2l2 − βA1l1. Il est maximum pour ∆ (βl) = 0 et vaut alors n. Nous
en déduisons donc que pour maximiser l’effet bénéfique de l’amplificateur distribué,
à savoir l’addition en phase des transconductances YT , il faut concevoir les lignes
réelles de sorte que les déphasages des lignes artificielles soient égales, soit βA1l1 =
βA2l2 , βl. Le gain en tension devient alors proportionnel à n et vaut :

GV = −nYTZAc22
e−jnβl

cos2
(
βl
2

) (2.3.55)

On peut donc dans ce cas augmenter arbitrairement le nombre de cellules, le gain
augmentera de façon proportionnelle.
Dans la réalité, les pertes ne sont pas nulles. En restant dans la condition d’égalité

des phases, on obtient :

GV = −YTZAc22
e−n

(
αA2l2+αA1l1

2 +jβl
)

cosh
(
αA1l1+jβl

2

)
cosh

(
αA2l2+jβl

2

) sinh(nαA2l2−αA1l1
2 )

sinh(αA2l2−αA1l1
2 )

(2.3.56)

En mettant dans K tous les termes indépendants de n :
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|Gv| = K · e−n
αA2l2+αA1l1

2 · sinh(nαA2l2 − αA1l1
2 )

∂ |Gv|
∂n

= −K · αA2l2 + αA1l1
2 · e−n

αA2l2+αA1l1
2 · sinh(nαA2l2 − αA1l1

2 ) +

K · e−n
αA2l2+αA1l1

2 · αA2l2 − αA1l1
2 · cosh(nαA2l2 − αA1l1

2 )

∂ |Gv|
∂n

= 0

⇔ tanh(nαA2l2 − αA1l1
2 ) = αA2l2 − αA1l1

αA2l2 + αA1l1

⇔ n
αA2l2 − αA1l1

2 = arctanh
(
αA2l2 − αA1l1
αA2l2 + αA1l1

)

⇔ n
αA2l2 − αA1l1

2 = 1
2ln

 1+αA2l2−αA1l1
αA2l2+αA1l1

1− αA2l2−αA1l1
αA2l2+αA1l1


⇔ n = ln (αA1l1)− ln (αA2l2)

αA1l1 − αA2l2

Le gain en tension n’est plus proportionnel à n et on note nopt la valeur de n pour
laquelle le gain est maximum et au-delà de laquelle le gain décroit :

nopt = ln (αA1l1)− ln (αA2l2)
αA1l1 − αA2l2

(2.3.57)

Nous avons donc identifié deux éléments fondamentaux de l’amplificateur distri-
bué :

1. l’intérêt d’avoir une égalité des déphasages des lignes artificielles d’entrée et
de sortie pour que le gain soit proportionnel au nombre de cellules,

2. l’existence d’un nombre optimum de cellules en présence de pertes dans les
lignes.

2.3.4 Etude numérique du comportement fréquentiel
Dans les applications numériques des sections suivantes, nous utilisons de façon

systématique les valeurs de paramètres listées dans les tableaux 2.2 page 74 5.

5. NB : la gamme fréquentielle d’analyse, allant jusqu’à 1THz, a pour seul but d’observer le
comportement théorique intrinsèque des éléments étudiés, dont leur périodicité fréquentielle. Dans
la réalité, des phénomènes supplémentaires sont susceptibles d’apparaître à de telles fréquences.
Dans une démarche de séparation des variables, nous ne les prenons pas en compte.
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Paramètres Valeurs
Gamme fréquentielle f = 0,1GHz à 1THz
Longueur de tronçon de ligne réelle l = 200µm
Impédance caractéristique Zc = 67 Ω
Permittivité relative effective εreff = 3,6
Admittance parasite purement capacitive : Y ′ = jC

′
ω C

′ = 15 fF
(a) Liste des valeurs des paramètres des lignes artificielles utilisées pour les applications numé-

riques.

Paramètres Valeurs
Nombre d’étages n = 10
Transconductance YT = 20mA/26mV/10 = 77mS

(b) Liste des valeurs des paramètres de l’amplificateur distribué
utilisées pour les applications numériques.

Table 2.2 : Liste des valeurs des paramètres utilisées pour les applications numé-
riques.

À ce stade, nous n’avons pas encore d’information explicite sur la réponse fré-
quentielle de l’amplificateur distribué. En effet, les équations du gain en tension
obtenues ne font pas ressortir une dépendance directement visible, bien qu’elle soit
réelle par le biais des paramètres caractéristiques des lignes artificielles, ainsi que de
façon directe par la transconductance YT (si elle varie effectivement en fonction de
la fréqence). Pour étudier cette dépendance fréquentielle, il convient de s’attarder
d’abord sur le comportement fréquentiel d’une ligne de transmission artificielle, dont
la constante de propagation θA et l’impédance caractéristique ZAc sont données par
les équations 2.3.21 et 2.3.22 page 65.
Nous les traçons dans la figure 2.3.6 page suivante, pour les valeurs des paramètres

caractéristiques données dans le tableau 2.1 (a) et une constante de propagation
γ = α + jβ sans atténuation (α = 0).
Nous observons que la constante de propagation est tout d’abord imaginaire pure,

ce qui signifie que la propagation dans la ligne artificielle se fait sans atténuation,
puis qu’à partir d’une certaine fréquence (environ 236GHz en l’occurrence, pour les
valeurs des paramètres listées dans les tableaux 2.2), sa partie imaginaire devient
constante et égale à π, tandis que sa partie réelle devient non nulle et croit en fonction
de la fréquence. Dans cette région fréquentielle, il n’y a donc plus de propagation
possible dans la ligne artificielle. Jusqu’à 1THz, nous observons à plusieurs reprises
des fréquences de transition entre propagation et atténuation.
Jusqu’à la première fréquence de transition d’environ 236GHz, l’impédance carac-

téristique quant à elle est réelle pure et décroit depuis sa valeur en basses fréquences,
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2.3 Formulation quadripôlaire

Figure 2.3.6 : Evolutions fréquentielles entre 0,1GHz et 1THz de l’impédance
caractéristique ZAc et de la constante de propagation θA d’une ligne
de transmission artificielle basée sur une ligne réelle sans pertes,
calculées d’après les équations 2.3.21 et 2.3.22 page 65, pour les
valeurs des paramètres listées dans le tableau 2.2(a) page 74.

très proche de 50 Ω jusqu’à s’annuler à la première fréquence de transition, à partir
de laquelle sa partie réelle reste nulle et sa partie imaginaire devient non nulle et
croit en fonction de la fréquence. Les mêmes phénomènes de transition sont observés
périodiquement aux fréquences de transition suivantes, comme pour la constante de
propagation.
Nous tirons de cette application numérique qu’une ligne de transmission artifi-

cielle se comporte comme une ligne de transmission réelle dispersive dont l’impé-
dance caractéristique décroit en fonction de la fréquence, ce jusqu’à une fréquence
de transition, appelée fréquence de Bragg (fBragg).
Penchons-nous maintenant sur le gain en tension GV d’un amplificateur distribué

en reprenant l’équation générale 2.3.54 page 70, avec des lignes artificielles d’entrée
et de sortie identiques et dont les valeurs des paramètres sont listées dans le ta-
bleau 2.2 page précédente, toujours en considérant des lignes réelles sans pertes. Il
est également important de tracer en regard les coefficients de réflexion en entrée et
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en sortie, notés S11 et S22. La matrice chaine d’une ligne artificielle comprenant n
étages est donnée par l’équation :[

A B

C D

]
=
[

cosh(nθA) ZAcsinh(nθA)
1
ZAc

sinh(nθA) cosh(nθA)

]
(2.3.58)

En notant ZL l’impédance chargeant en sortie une ligne artificielle comprenant n
étages, l’impédance ramenée en entrée, notée Ze, est donnée par :

Ze = A.ZL +B

C.ZL +D
(2.3.59)

Inversement, en plaçant ZL en entrée de la ligne artificielle, l’impédance ramenée
en sortie, notée Zs, est donnée par :

Zs = D.ZL +B

C.ZL + A
(2.3.60)

Nous obtenons alors :

Ze = Zs = ZLcosh(nθA) + ZAcsinh(nθA)
ZL
ZAc

sinh(nθA) + cosh(nθA)
(2.3.61)

En utilisant comme précédemment les indices 1 et 2 pour nous référer aux lignes
artificielles d’entrée et de sortie, respectivement, nous avons alors :

Ze1 = ZL1cosh(nθA1) + ZAc1sinh(nθA1)
ZL1
ZAc1

sinh(nθA1) + cosh(nθA1)
(2.3.62)

Zs2 = ZL2cosh(nθA2) + ZAc2sinh(nθA2)
ZL2
ZAc2

sinh(nθA2) + cosh(nθA2)
(2.3.63)

Les coefficients de réflexion S11 et S22 par rapport à une impédance de référence
notée Zr sont obtenus par :

S11 = Ze1 − Zr
Ze1 + Zr

(2.3.64)

S22 = Zs2 − Zr
Zs2 + Zr

(2.3.65)

Par hypothèse, le calcul de GV est valable stricto sensu uniquement lorsque les
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2.3 Formulation quadripôlaire

Figure 2.3.7 : Evolution fréquentielle entre 0,1GHz et 1THz du gain en tension
GV (module et temps de groupe) et des coefficients de réflexion S11
et S22 en module d’un amplificateur distribué, calculés à partir des
équations 2.3.54 page 70 et 2.3.64 à 2.3.65 page 76, dont les valeurs
des paramètres sont listées dans les tableaux 2.2(a) et 2.2(b) page
74.

lignes de transmission artificielles sont chargées par leur impédances caractéristiques.
Nous traçons donc les coefficients de réflexion obtenus en prenant ZL1 = ZAc1 pour
la ligne d’entrée et ZL2 = ZAc2 pour la ligne de sortie. Finalement, nous traçons
dans la figure 2.3.7 page 77 le gain en tension en module et phase et les coefficients
de réflexion en entrée et en sortie, en module. Nous remarquons la présence des
mêmes fréquences de transition que pour l’impédance caractéristique et la constante
de propagation tracées dans le figure 2.3.6 page 75. En particulier, l’amplificateur
distribué présente un comportement exploitable, à savoir un gain variant peu en
fonction de la fréquence et une bonne adaptation d’impédance en entrée et sortie,
en dessous de la fréquence de Bragg définie précédemment.
Comme dans la réalité il n’est pas possible de respecter parfaitement la condition

de charge des lignes artificielles par leur impédance caractéristique, il est intéressant
de tracer les coefficients de réflexion en entrée et en sortie de l’amplificateur distri-
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Figure 2.3.8 : Evolution fréquentielle entre 0,1GHz et 1THz des coefficients de
réflexion S11 et S22 en module d’un amplificateur distribué, calculés
d’après les équations 2.3.56 page 72 et 2.3.64 à 2.3.65 page 76, dont
les valeurs des paramètres sont listées dans les tableaux 2.2(a) et
2.2(b) page 74. NB : les lignes artificielles d’entrée et de sortie sont
chargées par 50 Ω, contrairement à la figure 2.3.7 page 77 où les
coefficients de réflexion S11 et S22 sont calculés en supposant les
lignes artificielles chargées par leurs impédances images respectives.

bué, en supposant par exemple qu’elles sont chargées par l’impédance de référence
de l’environnement, typiquement 50Ω. Il n’est par contre du coup plus possible de
calculer le gain en tension d’après l’équation 2.3.54 page 70. Nous traçons les co-
efficients de réflexion dans la figure 2.3.8 page 78. Nous observons une signature
typique d’arches dont la périodicité fréquentielle dépend du nombre de cellules et
de la constante de propagation.

Conclusion de la section 2.3.4

Nous déduisons de l’étude numérique des équations obtenues une propriété surpre-
nante de l’amplificateur distribué utilisant des lignes de transmission réelles comme
éléments de distribution : son comportement hors bande, qui ne présente pas une
coupure franche et présente périodiquement des pics de gain, est susceptible d’être
problématique pour notre application. Même si la gamme de fréquence mise en
exergue peut sembler très large, de sorte qu’un certain nombre de parasites dans la
réalité auront vraisemblablement un impact non négligeable, ce comportement par-
ticulier et indésirable mérite d’être souligné et des pistes pour s’en affranchir seront
recherchées dans les sections suivantes.
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Figure 2.3.9 : Longueur d’onde en fonction de la fréquence pour εreff = 1, εreff =
3 et εreff = 7.

2.3.5 Approximation localisée
Il est utile à ce stade de procéder à l’analyse complémentaire du comportement

fréquentiel de l’amplificateur distribué dans le cas où seulement des composants
localisés sont utilisés comme éléments constitutifs des lignes de transmission artifi-
cielles. En effet, cela peut correspondre tout d’abord au cas où les choix et possibilités
technologiques de réalisation plaident en faveur de l’utilisation de composants lo-
calisés. D’autre part, cela constitue aussi une approximation très intéressante (car
permettant des simplifications aidant à identifier des équations simples d’aide à
la conception) du cas qui nous concerne plus directement d’un amplificateur dont
les lignes artificielles contiennent des éléments distribués, à savoir en l’occurrence
des lignes réelles. Les résultats présentés ci-dessous s’appliquent donc dans les deux
cas suivants : d’une part, lorsque les lignes artificielles sont constituées exclusive-
ment d’éléments localisés ; d’autre part, en approximation basse fréquence lorsque
les lignes artificielles comprennent des éléments distribués.
Regardons plus en détail dans quel cas cette approximation est acceptable. La

permittivité relative effective (εreff ) des lignes coplanaires réalisables dans la tech-
nologie utilisée est comprise entre 3 et 7. Nous traçons dans la figure 2.3.9 l’évolution
entre 20GHz et 125GHz 6 de la longueur d’onde pour ces valeurs, ainsi que pour
εreff = 1 pour référence.

6. La fréquence maximale d’étude de la validité de l’approximation localisée n’a pas besoin
d’être beaucoup plus grande que le débit de fonctionnement des circuits étudiés dans les chapitres
4 et 5.
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Zc, γ, l

Y

Z/2 Z/2

�

Figure 2.3.10 : Schéma équivalent en T en éléments localisés d’une ligne de trans-
mission.

La relation longueur d’onde - fréquence est donnée par l’équation 2.3.66, où λ est
la longueur d’onde guidée, c0 la vitesse de la lumière dans le vide, f la fréquence et
εreff la permittivité relative effective :

λ = c0√
εreff

1
f

(2.3.66)

Nous constatons que jusqu’à 110GHz, la longueur d’onde est supérieure à 1mm et
décroit très peu au-delà. Les tronçons de ligne réalisés faisant typiquement 200µm,
comme cela sera décrit dans les chapitres 4 et 5, il y a donc un rapport inférieur à
1/5 avec la longueur d’onde dans toute la bande utile et inférieur à 1/10 jusqu’à au
moins 50GHz.
Nous considérons dans la figure 2.3.10 le schéma équivalent en T d’un tronçon de

ligne. Nous avons les équations et approximations suivantes :

Z = 2Zctanh(γl2 ) ∼= Zcγl = Zcl (α + jβ) , R + jLω (2.3.67)

Y = sinh(γl)
Zc

∼=
γl

Zc
= l (α + jβ)

Zc
, G+ jCω (2.3.68)

où :

R = Zclα (2.3.69)

L = Zclβ

ω
= Zcτ (2.3.70)

G = lα

Zc
(2.3.71)

C = lβ

Zcω
= τ

Zc
(2.3.72)

Nous notons que tant que la condition l
λ
, 2π

β
l < 1

10 est respectée, nous avons :
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∣∣∣∣∣∣
tanh

(
βl
2

)
− βl

2

tanh
(
βl
2

)
∣∣∣∣∣∣ < 3, 3%

∣∣∣∣∣sinh (βl)− βl
sinh (βl)

∣∣∣∣∣ < 6, 3%

En négligeant les pertes, nous avons R = 0 et G = 0. En considérant des admit-
tances parasites purement capacitives, nous posons :

Y
′

1 = jC ′1ω (2.3.73)
Y
′

2 = jC ′2ω (2.3.74)

et nous les intégrons dans les lignes artificielles d’entrée et de sortie, en utilisant le

schéma localisé équivalent des lignes réelles obtenu plus haut auquel sont ajoutés
les indices 1 et 2, respectivement pour la ligne artificielle d’entrée et de sortie. Nous
obtenons, d’après l’équation 2.3.9 page 62 :

ZAc1 =

√√√√√ L1

C1 + C
′
1

1−
L1
(
C1 + C

′
1

)
ω2

4



ZAc2 =

√√√√√ L2

C2 + C
′
2

1−
L2
(
C2 + C

′
2

)
ω2

4


En posant :

ωc1 = 2√
L1
(
C1 + C

′
1

) (2.3.75)

ωc2 = 2√
L2
(
C2 + C

′
2

) (2.3.76)

nous obtenons :

ZAc1 =

√√√√ L1

C1 + C
′
1

(
1− ω2

ω2
c1

)
(2.3.77)

ZAc2 =

√√√√ L2

C2 + C
′
2

(
1− ω2

ω2
c2

)
(2.3.78)
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Pour ω � ωc1 et ω � ωc2 on obtient :

ZAc1 '
√

L1

C1 + C
′
1

(2.3.79)

ZAc2 '
√

L2

C2 + C
′
2

(2.3.80)

Nous constatons que ZAc1 et ZAc2 sont réelles et décroissent quand ω augmente,
passent par 0 quand ω = ωc1 et ω = ωc2, respectivement, et sont imaginaires pures
au delà. Les pulsations ωc1 et ωc2 sont appelées pulsations de Bragg.
D’après l’équation 2.3.17 page 63, nous avons :

cosh (θA1) = cosh(αA1l1 + jβA1l1) = 1− 2ω2

ω2
c1

(2.3.81)

cosh (θA2) = cosh(αA2l2 + jβA2l2) = 1− 2ω2

ω2
c2

(2.3.82)

Or cosh(a + jb) = cosh(a)cos(b) + jsinh(a)sin(b), donc, pour ω < ωc1, le terme

1− 2ω2

ω2
c1
> −1 et étant réel, on a αA1l1 = 0 et cos (βA1l1) = 1− 2ω2

ω2
c1
.

Pour ω � ωc1, on a cos (βA1l1) ' 1− (βA1l1)2

2 , donc on obtient :

βA1l1 ' ω

√
L1
(
C1 + C

′
1

)
(2.3.83)

et pour ω < ωc2, αA2l2 = 0 et cos (βA2l2) = 1 − 2ω2

ω2
c2
, donc de la même façon, pour

ω � ωc2 :

βA2l2 ' ω

√
L2
(
C2 + C

′
2

)
(2.3.84)

En dessous de la pulsation de Bragg, les ondes se propagent sans atténuation. Pour

ω = ωc1, on a 1− 2ω2

ω2
c1

= −1, donc αA1l1 = 0 et cos (βA1l1) = −1 donc βA1l1 = π. De
la même façon, pour ω = ωc2, on a 1− 2ω2

ω2
c2

= −1, donc αA2l2 = 0 et cos (βA2l2) = −1
donc βA2l2 = π. Pour ω > ωc1, on a 1− 2ω2

ω2
c1
< −1 donc αA1l1 6= 0 et sin (βA1l1) = 0

donc βA1l1 = π et cosh(αA1l1) = 2ω2

ω2
c1
− 1 > 1 donc :

αA1l1 = arccosh
(

2ω2

ω2
c1
− 1

)
= ln

2ω2

ω2
c1
− 1 +

√√√√(2ω2

ω2
c1
− 1

)2

− 1

 (2.3.85)
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De même, pour ω > ωc2, on a 1 − 2ω2

ω2
c2
< −1 donc αA2l2 6= 0 et sin (βA2l2) = 0 donc

βA2l2 = π et cosh(αA2l2) = 2ω2

ω2
c2
− 1 > 1, donc :

αA2l2 = arccosh
(

2ω2

ω2
c2
− 1

)
= ln

2ω2

ω2
c2
− 1 +

√√√√(2ω2

ω2
c2
− 1

)2

− 1

 (2.3.86)

Au delà de la pulsation de Bragg, les lignes artificielles ont une atténuation non
nulle qui augmente quand la pulsation augmente et un déphasage constant égal à π
par cellule en T.
Nous traçons dans la figure 2.3.11 page 84 l’évolution fréquentielle de l’impédance

caractéristique et de la constante de propagation dans les mêmes conditions que
pour la figure 2.3.6 page 75, d’après les équations 2.3.75 page 81 à 2.3.78 page 81 et
2.3.81 à 2.3.82 page 82.
Nous traçons dans la figure 2.3.12 page 85 l’évolution fréquentielle du gain en

tension GV et des coefficients de réflexion en entrée et en sortie de l’amplificateur
distribué dans les mêmes conditions que pour la figure 2.3.7 page 77, d’après les
équations 2.3.75 page 81 à 2.3.78 page 81 et 2.3.81 à 2.3.82 page 82, 2.3.54 page 70
et 2.3.62 à 2.3.65 page 76. Il est à noter que ce calcul n’est valable que pour un ampli-
ficateur distribué dont les lignes artificielles ne sont constituées que de composants
localisés. Par hypothèse, le cas de l’approximation localisée de ligne artificielles com-
prenant des lignes réelles n’est valable que pour des fréquences telles que la condition
l/λ < 1

10 soit respectée, soit jusqu’à environ 80GHz, d’après la figure 2.3.9 page 79,
puisque nous avons choisi en l’occurrence εreff = 3,6.
Enfin, nous traçons dans la figure 2.3.13 page 86 les coefficients de réflexion en

entrée et en sortie dans le cas où les lignes artificielles sont chargées non pas par leur
impédance caractéristique respective mais par l’impédance de référence du système,
soit 50 Ω.
Comparons les figures 2.3.11, 2.3.12 page 85 et 2.3.13 page 86, relatives au cas

localisé, aux figures 2.3.6 page 75, 2.3.7 page 77 et 2.3.8 page 78, relatives au cas non
localisé. Nous rappelons que les valeurs des paramètres utilisées sont listées dans le
tableau 2.2 page 74. Pour le cas localisé, nous utilisons les équations 2.3.70 et 2.3.72
page 80 pour calculer les éléments localisés.
La différence la plus notable est le fait que le cas localisé ne présente qu’une seule

fréquence de transition, alors que le cas non localisé en présente plusieurs. Néan-
moins, en dessous de la fréquence de Bragg, le comportement est très proche dans
les deux cas. La valeur de la fréquence de Bragg dans le cas localisé est par contre
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Figure 2.3.11 : Evolutions fréquentielles entre 0,1GHz et 1THz de l’impédance
caractéristique ZAc et de la constante de propagation θA d’une ligne
de transmission artificielle basée uniquement sur des composants
localisés sans pertes, calculées à partir des équations 2.3.75 page 81
à 2.3.78 page 81 et 2.3.81 page 82 à 2.3.82 page 82, respectivement,
pour les valeurs des paramètres listées dans les tableaux 2.2(a) et
2.2(b) page 74.

inférieure à la valeur obtenue dans le cas non localisé. Nous avons dans ce dernier
cas relevé environ 236GHz, alors que nous relevons dans le premier cas environ
188GHz. D’après les équations 2.3.75 et 2.3.76 page 81, pour les valeurs numé-
riques des paramètres rappelées plus haut, le calcul donne en effet 187,9GHz. Il
n’est pas étonnant que le cas localisé pris comme approximation du cas où les lignes
artificielles comportent des éléments constitutifs distribués tels que des lignes de
transmission réelles, ne rende compte que de façon approximative du comportement
pour des fréquences proches de la fréquence de Bragg puisque par hypothèse l’ap-
proximation n’est valable que pour des fréquences allant jusqu’à environ 80GHz,
compte tenu des valeurs numériques des paramètres considérées. L’erreur relative
sur la fréquence de Bragg est d’environ 20 %. Conscient des limites de cette approxi-
mation en hautes fréquences, elle reste néanmoins réaliste jusqu’à une fréquence
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Figure 2.3.12 : Evolutions fréquentielles entre 0,1GHz et 1THz du gain en tension
GV en module et phase et des coefficients de réflexion S11 et S22
en module, pour un amplificateur distribué comportant n = 10
cellules amplificatrices élémentaires ayant une transconductance YT
de 77mS, dont les lignes artificielles sont uniquement basées sur
des composants localisés sans pertes. Les courbes sont calculées
à partir des équations 2.3.75 à 2.3.78 page 81 et 2.3.81 à 2.3.82
page 82, 2.3.54 page 70 et 2.3.62 à 2.3.65 page 76, pour les valeurs
des paramètres listées dans les tableaux 2.2(a) et 2.2(b) page 74.

comprise entre 55GHz et 85GHz selon qu’εreff est égal à 7 ou 3, respectivement,
cela pour des tronçons de ligne d’une longueur égale à 200µm.

2.3.6 Equations simplifiées d’aide à la conception de
l’amplificateur distribué

De façon générale, pour tout amplificateur distribué, nous pouvons écrire les équa-
tions approximatives suivantes, dans la gamme de fréquences f telles que f �
fBragg , ωBragg/2π et telle que l/λ < 1/10, toujours en considérant des lignes réelles
sans pertes et des admittances parasites purement capacitives (Y ′ = jC

′
ω) :
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Figure 2.3.13 : Evolutions fréquentielles entre 0,1GHz et 1THz des coefficients
de réflexion S11 et S22 en module d’un amplificateur distribué com-
portant n = 10 cellules amplificatrices élémentaires, dont les lignes
artificielles d’entrée et de sortie ne sont constituées que de compo-
sants localisés et sont chargées par 50Ω. Les courbes sont calculées
à partir des équations 2.3.62 à 2.3.65 page 76, pour les valeurs des
paramètres listées dans les tableaux 2.2(a) et 2.2(b) page 74. NB :
les lignes artificielles d’entrée et de sortie sont chargées par 50 Ω.

ZAc '
√

L

C + C ′
(2.3.87)

βAl ' ω
√
L (C + C ′) (2.3.88)

avec, pour rappel, les équations exactes suivantes :

Zc =
√
L

C
(2.3.89)

βl = ω
√
LC (2.3.90)

vϕ = ω

β
= c0√

εreff
(2.3.91)

L = Zcl

vϕ
=
√
εreff

c0
Zcl (2.3.92)

C = l

Zcvϕ
=
√
εreff

c0

1
Zc
l (2.3.93)
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2.3.6.1 Condition d’adaptation d’impédance d’une ligne de transmission
artificielle

La condition d’adaptation d’une ligne de transmission artificielle à une impédance
de référence, notée Zr, s’écrit : √

L

C + C ′
= Zr (2.3.94)

soit :

√√√√√ Zcl
vϕ

l
Zcvϕ

+ C ′
= Zr

⇔ l = vϕC
′ Z2

r

Zc − Z2
r

Zc

(2.3.95)

L’équation 2.3.95 permet de calculer la longueur l que doit avoir le tronçon de
ligne réelle d’impédance caractéristique Zc et de vitesse de phase vϕ chargée en son
milieu par la capacité parasite C ′ pour que l’impédance caractéristique de la ligne
artificielle correspondante soit égale à Zr.
Réciproquement, si l est connue ou imposée, la résolution de l’équation 2.3.95 par

rapport à l’inconnue Zc donne, en ne retenant que la racine positive :

Zc = 1
2

vϕC ′
l
Z2
r + Zr

√√√√4 + Z2
r

(
vϕC

′

l

)2
 (2.3.96)

Il est également intéressant de calculer la fréquence de Bragg. D’après les équations
2.3.75 et 2.3.76 page 81, nous avons :

fBragg = 1
π
√
L (C + C ′)

(2.3.97)

= 1

π
√

Zcl
vϕ

(
l

Zcvϕ
+ C ′

) (2.3.98)

Si Zc augmente, sans adapter la valeur de l selon 2.3.95 pour garder l’adapta-
tion d’impédance, alors fBragg diminue. Si au contraire on conserve la condition
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d’adaptation, alors on obtient après calcul :

fBragg = 1
πZrC

′
(
1 + Z2

r

Z2
c−Z2

r

) (2.3.99)

Dans ce cas, quand Zc augmente, fBragg augmente également et tend vers
1/
(
πZrC

′
)
. Il est en effet logique que la fréquence de Bragg soit maximale quand

l’impédance caractéristique de la ligne réelle est la plus élevée, i.e. la plus inductive,
de sorte que la capacité ramenée par le tronçon de ligne est la plus faible. Cette
capacité s’ajoute en effet à la capacité parasite chargeant la ligne en son milieu. On
comprend donc que le cas le plus favorable est celui d’une impédance caractéristique
infinie, pour lequel la capacité provenant de la ligne est nulle.
Dans la figure 2.3.14 page 89, nous traçons le gain en tensionGV d’un amplificateur

distribué avec les valeurs numériques des paramètres listées dans les tableaux 2.2.a
et 2.2.b page 74, dans le cas localisé et dans le cas non localisé, pour une impédance
caractéristique valant 80 Ω, 160 Ω et 480 Ω, en respectant à chaque fois la condition
d’adaptation en calculant la longueur l des tronçons de ligne d’après l’équation 2.3.95
page précédente. Nous constatons que la différence observée sur la valeur de la
fréquence de Bragg s’estompe quand Zc augmente. Pour Zc = 480 Ω, fBragg vaut
respectivement 420GHz et 421GHz, pour le cas localisé et pour le cas non localisé.
Si le cas asymptotique d’une impédance caractéristique tendant vers l’infini (i.e.

d’un tronçon de ligne devenant une inductance pure), permet de maximiser la fré-
quence de Bragg d’une ligne de transmission artificielle, nous montrons dans le
paragraphe suivant que le cas d’une impédance caractéristique non infinie présente
par contre un avantage significatif pour remplir la seconde condition nécessaire au
bon fonctionnement de l’amplificateur distribué, à savoir la condition d’égalité des
déphasages des lignes artificielles d’entrée et de sortie.
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2.3 Formulation quadripôlaire

(a) Cas non localisé.

(b) Cas localisé.

Figure 2.3.14 : Comparaison du gain en tension GV en fonction de la fréquence
pour le cas non localisé (a) et pour le cas localisé (b).
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2.3.6.2 Condition d’égalité des déphasages des lignes artificielles d’entrée et
de sortie

La condition d’égalité des déphasages entre les lignes artificielles d’entrée et de
sortie de l’amplificateur distribué s’écrit :

βA1l1 = βA2l2 (2.3.100)

soit, en utilisant l’équation 2.3.88 page 86 et en divisant par ω :

L1
(
C1 + C

′

1

)
= L2

(
C2 + C

′

2

)

Cette équation s’ajoute aux deux équations relatives à l’adaptation d’impédance
des lignes artificielles d’entrée et de sortie, par rapport aux impédances de références
Zr1 et Zr2 , en reprenant l’équation 2.3.94 page 87. Nous obtenons alors les trois
équations suivantes, pour les quatre inconnues C1, L1, C2 et L2, ainsi que les quatre
paramètres C ′1, C

′
2, Zr1 et Zr2 : √

L1

C1 + C
′
1

= Zr1 (2.3.101)

√
L2

C2 + C
′
2

= Zr2 (2.3.102)

L1
(
C1 + C

′

1

)
= L2

(
C2 + C

′

2

)
(2.3.103)

Nous rappelons par ailleurs que les paramètres des lignes réelles sont obtenus par
les équations suivantes (équations 2.3.89 à 2.3.91 page 86) :

Zc1 =
√
L1

C1

l1 = vϕ1

√
L1C1

Zc2 =
√
L2

C2

l2 = vϕ2

√
L2C2

Ne disposant que de 3 équations pour 4 inconnues, la résolution du système consti-
tué par les équations 2.3.101 à 2.3.103 nécessite la distinction de plusieurs cas.
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1er cas : inductances pures (Zc1&2 =∞)

Dans ce 1er cas, les équations se simplifient :

√
L1
C
′
1

= Zr1√
L2
C
′
2

= Zr2

L1C
′
1 = L2C

′
2

Nous obtenons alors : 
L1 = C

′
1Z

2
r1

L2 = C
′
2Z

2
r2

Zr1C
′
1 = Zr2C

′
2

La condition d’égalité des déphasages devient donc :

Zr1C
′

1 = Zr2C
′

2

Sauf à pouvoir choisir Zr1 et Zr2 dans ce sens, il n’y a pas de raison dans le cas
général pour que cette condition soit vérifiée. Si par ailleurs nous nous trouvons
dans le cas fréquent où Zr1 = Zr2 = 50 Ω, le respect de la condition d’égalité des
déphasages impose alors C ′1 = C

′
2.

La solution fréquemment utilisée consiste alors à égaliser les deux capacités para-
sites en ajoutant une capacité que nous noterons Cadd à la plus petite des deux. En
supposant que Zr1C

′
1 < Zr2C

′
2, nous posons :

√
L1

C
′
1+Cadd

= Zr1√
L2
C
′
2

= Zr2

L1(C ′1 + Cadd) = L2C
′
2

Nous obtenons alors :

L1 = Zr1Zr2C

′
2

L2 = Z2
r2C

′
2

Cadd = Zr2
Zr1
C
′
2 − C

′
1
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Inversement, si Zr1C
′
1 > Zr2C

′
2, nous posons :

√
L1
C
′
1

= Zr1√
L2

C
′
2+Cadd

= Zr2

L1C
′
1 = L2

(
C
′
2 + Cadd

)
Nous obtenons alors :


L1 = Z2

r1C
′
1

L2 = Zr1Zr2C
′
1

Cadd = Zr1
Zr2
C
′
1 − C

′
2

Une alternative à l’ajout d’une capacité localisée consiste à utiliser à l’accès cor-
respondant à la capacité parasite la plus faible non plus une inductance pure comme
élément de distribution, mais une ligne de transmission réelle d’impédance caracté-
ristique finie, dont la composante capacitive joue le rôle de Cadd. Dans ce cas, les
paramètres de chaque tronçon de ligne réelle sont simplement :

Zc =
√

L

Cadd

l = vϕ
√
LCadd

2ème cas : tronçons de lignes réelles (Zc1&2 <∞) et condition sur l’impédance
caractéristique

Nous repartons du cas général décrit par les équations 2.3.101, 2.3.102 et 2.3.103
page 90. Nous nous plaçons à nouveau dans le cas où Zr1C

′
1 < Zr2C

′
2. Nous imposons

l’équation supplémentaire suivante : Zc2 = Z0

√
Zr2
Zr1

. Nous obtenons alors le système
d’équations suivant : 

√
L1

C1+C′1
= Zr1√

L2
C2+C′2

= Zr2

L1
(
C1 + C

′
1

)
= L2

(
C2 + C

′
2

)
√

L2
C2

= Z0

√
Zr2
Zr1
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Nous obtenons alors la solution suivante :


L1 = C
′
2Zr1Zr2

Z2
0

Z2
0−Zr1Zr2

C1 = C
′
2
Zr2
Zr1

Z2
0

Z2
0−Zr1Zr2

− C ′1
L2 = C

′
2Z

2
r2

Z2
0

Z2
0−Zr1Zr2

C2 = C
′
2

Zr1Zr2
Z2

0−Zr1Zr2

Par principe, nous avons Zr1Zr2 < Z2
0 , donc L1, L2 et C2 sont bien positifs. De

plus, ayant Zr1C
′
1 < Zr2C

′
2, nous avons a fortiori Zr1C

′
1 <

Z2
0

Z2
0−Zr1Zr2

Zr2C
′
2, soit

C
′
2
Zr2
Zr1

Z2
0

Z2
0−Zr1Zr2

− C ′1 = C1 > 0.

Les paramètres des lignes réelles sont alors :



Zc1 = Z0Zr1

√
C
′
2Zr2

Z2
0(C′2Zr2−C

′
1Zr1)+C′1Z2

r1Zr2

l1 = vϕ1
Z0

Z2
0−Zr1Zr2

√
C
′
2Zr2

(
Z2

0

(
C
′
2Zr2 − C

′
1Zr1

)
+ C

′
1Z

2
r1Zr2

)
Zc2 = Z0

√
Zr2
Zr1

l2 = vϕ2

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
2Zr2

(2.3.104)

Il est à noter que nous avons Z2
0

(
C
′
2Zr2 − C

′
1Zr1

)
+ C

′
1Z

2
r1Zr2 > 0. Quand C ′2Zr2 −

C
′
1Zr1 → 0, nous avons Zc1 → Z0

√
Zr1
Zr2

et l1 → vϕ1

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
1Zr1 .

Le cas symétrique Zr1C
′
1 > Zr2C

′
2 se traite en imposant Zc1 = Z0

√
Zr1
Zr2

et en inter-
vertissant les indices :



Zc1 = Z0

√
Zr1
Zr2

l1 = vϕ1

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
1Zr1

Zc2 = Z0Zr2

√
C
′
1Zr1

Z2
0(C′1Zr1−C

′
2Zr2)+C′2Z2

r2Zr1

l2 = vϕ2
Z0

Z2
0−Zr1Zr2

√
C
′
1Zr1

(
Z2

0

(
C
′
1Zr1 − C

′
2Zr2

)
+ C

′
2Z

2
r2Zr1

)
(2.3.105)
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Il est à noter que nous avons Z2
0

(
C
′
1Zr1 − C

′
2Zr2

)
+C

′
2Z

2
r2Zr1 > 0. Quand C ′1Zr1−

C
′
2Zr2 → 0, nous avons Zc2 → Z0

√
Zr2
Zr1

et l2 → vϕ2

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
2Zr2 .

Enfin, dans le cas où Zr1C
′
1 = Zr2C

′
2, nous avons :

Zc1 = Z0

√
Zr1
Zr2

l1 = vϕ1

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
1Zr1

Zc2 = Z0

√
Zr2
Zr1

l2 = vϕ2

Z0
√
Zr1Zr2

Z2
0−Zr1Zr2

C
′
2Zr2

(2.3.106)

Nous traçons dans la figure 2.3.15 page 95 les courbes obtenues pour Zr1 = 45 Ω,
Zr2 = 55 Ω, Z0 = 80 Ω, εreff1 = 3,6 et εreff2 = 4,5, C ′1 variant de 0 à 30 fF , pour
C
′
2 valant de 4 fF à 20 fF , par pas de 4 fF 7, en utilisant les solutions correspon-

dantes aux équations 2.3.104 et 2.3.105 page précédente et 2.3.106, selon le cas qui
s’applique.
À titre d’illustration, lorsque C ′1 = 15 fF et C ′2 = 20 fF , nous obtenons :



Zc1 = 57 Ω
l1 = 224µm
Zc2 = 88, 5 Ω
l2 = 131µm

On constate que les longueurs des tronçons des lignes d’entrée et de sortie, respecti-
vement l1 = 224µm et l2 = 131µm, ne sont pas égales. Dans le cas d’une réalisation
à base de lignes micro-ruban, cela n’est pas problématique. Il suffit par exemple
de donner une forme de méandres aux lignes les plus longues. A contrario, dans le
cas de lignes coplanaires, la réalisation peut s’avérer plus compliquée, à cause de la
place que requièrent les plans de masse. Dans ce cas, il peut être pratique d’imposer
l’égalité des longueurs des tronçons de lignes réelles, plutôt qu’une condition sur
l’impédance caractéristique.

3ème cas : tronçons de lignes réelles (Zc1&2 <∞) et condition sur la longueur

En repartant du cas général décrit par les équations 2.3.101 à 2.3.103 page 90,
ainsi qu’en imposant l’égalité des longueurs des lignes, i.e. l1 = l2, nous obtenons le

7. Valeurs usuelles que l’on peut être amené à rencontrer au débit de fonctionnement visé.
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Figure 2.3.15 : Evolution des paramètres Zc1 , Zc2 , l1 et l2 avec condition sur l’impé-
dance caractéristique, respectant les conditions d’adaptation d’im-
pédance et d’égalité des déphasages.

système d’équations suivant :

√
L1

C1+C′1
= Zr1√

L2
C2+C′2

= Zr2

L1
(
C1 + C

′
1

)
= L2

(
C2 + C

′
2

)
vϕ1

√
L1C1 = vϕ2

√
L2C2
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Nous obtenons alors la solution suivante, pour v2
ϕ2 − v

2
ϕ1 6= 0 :

L1 = C
′
2v

2
ϕ2Zr1Zr2−C

′
1v

2
ϕ1Z

2
r1

v2
ϕ2−v

2
ϕ1

C1 = C
′
2v

2
ϕ2Zr2−C

′
1v

2
ϕ2Zr1

(v2
ϕ2−v

2
ϕ1)Zr1

L2 = C
′
2v

2
ϕ2Z

2
r2−C

′
1v

2
ϕ1Zr1Zr2

v2
ϕ2−v

2
ϕ1

C2 = C
′
2v

2
ϕ1Zr2−C

′
1v

2
ϕ1Zr1

(v2
ϕ2−v

2
ϕ1)Zr2

Pour que les inductances linéiques et les capacités linéiques soient positives, si
v2
ϕ2−v

2
ϕ1 > 0, soit v2

ϕ2
v2
ϕ1
> 1, il faut avoir C ′2Zr2−C

′
1Zr1 > 0, soit C ′2Zr2 > C

′
1Zr1 , ainsi

que C ′2v2
ϕ2Zr2−C

′
1v

2
ϕ1Zr1 > 0, soit v2

ϕ2
v2
ϕ1
C
′
2Zr2 > C

′
1Zr1 , condition qui découle automa-

tiquement des deux précédentes. Inversement, si v2
ϕ2 − v

2
ϕ1 < 0, soit v2

ϕ2
v2
ϕ1
< 1, il faut

avoir C ′2Zr2 − C
′
1Zr1 < 0, soit C ′2Zr2 < C

′
1Zr1 , ainsi que C

′
2v

2
ϕ2Zr2 − C

′
1v

2
ϕ1Zr1 < 0,

soit v2
ϕ2
v2
ϕ1
C
′
2Zr2 < C

′
1Zr1 , condition qui découle encore une fois automatiquement des

deux conditions précédentes.
Les paramètres des lignes réelles sont alors, pour C ′2Zr2 −C

′
1Zr1 6= 0, avec les condi-

tions v2
ϕ2 − v

2
ϕ1 > 0 et C ′2Zr2 − C

′
1Zr1 > 0 ou v2

ϕ2 − v
2
ϕ1 < 0 et C ′2Zr2 − C

′
1Zr1 < 0 :


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) (
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√
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ϕ1Zr1

C
′
2v

2
ϕ1Zr2−C
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′
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2
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)
(2.3.107)

Ce résultat signifie donc qu’à partir du moment où l’on dispose d’une technologie
permettant la réalisation de lignes de transmission ayant des permittivités effectives
relatives différentes, il est possible de respecter parfaitement les conditions d’adapta-
tion d’impédance et d’égalités des déphasages tout en imposant aux lignes d’entrée
et de sortie d’avoir une longueur identique. Cela est possible avec des lignes copla-
naires si l’on dispose de plusieurs niveaux de métallisation. A contrario, pour des
lignes micro-ruban réalisées par rapport à un plan de masse en face arrière, cela
semble guère réalisable, sauf à disposer de plusieurs niveaux métalliques et d’une
épaisseur de diélectrique en face avant suffisamment significative devant l’épaisseur
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Figure 2.3.16 : Evolution des paramètres Zc1 , Zc2 , l1 et l2, avec condition d’égalité
des longueurs des tronçons de lignes réelles, respectant les condi-
tions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages.

du substrat.
Nous traçons dans la figure 2.3.16 page 97 les courbes obtenues pour Zr1 = 45 Ω,

Zr2 = 55 Ω, pour C ′1 variant de 0 à 30 fF , pour C ′2 valant de 4 fF à 20 fF , par pas
de 4 fF . Dans le cas où C ′2Zr2−C

′
1Zr1 > 0, pour respecter la condition v2

ϕ2−v
2
ϕ1 > 0,

nous prenons εreff1 = 4,5 et εreff2 = 3,6. Dans le cas où C ′2Zr2 − C
′
1Zr1 < 0, pour

respecter la condition v2
ϕ2 − v

2
ϕ1 < 0, nous prenons εreff1 = 3,6 et εreff2 = 4,5.
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À titre d’illustration, lorsque C ′1 = 15 fF et C ′2 = 20 fF , nous obtenons :



Zc1 = 51,5 Ω
l1 = 345µm
Zc2 = 70,5 Ω
l2 = 345µm

Il est à noter que lorsque C ′2Zr2 − C
′
1Zr1 → 0, l’impédance caractéristique tend

vers l’infini et la longueur des tronçons de lignes réelles vers 0. Cela nous ramène
donc au 1er cas : inductances pures (Zc1&2 =∞), étudié page 91. Comme la réalisa-
tion d’inductances pures sur une très large bande n’est pas aisée, il est plus réaliste
de considérer que lorsque l’impédance caractéristique atteint une certaine valeur,
la condition d’égalité stricte des longueurs des tronçons de lignes réelles peut être
abandonnée au profit d’une condition sur la valeur maximale d’impédance caracté-
ristique réalisable dans la technologie utilisée, ce qui nous ramène alors au 2ème cas :
tronçons de lignes réelles (Zc1&2 <∞) et condition sur l’impédance caractéristique,
étudié page 92.

Combinaison des conditions sur la longueur et sur l’impédance caractéristique

Un compromis constituant une solution optimale dans la pratique consiste donc
à considérer les cas suivants :

– si C ′1Zr1 < C
′
2Zr2 , nous choisissons εreff1 et εreff2 tels que v2

ϕ1 > v2
ϕ2 . Nous

utilisons alors les équations 2.3.107 page 96, sauf si Zc1 > Z0

√
Zr1
Zr2

ou Zc2 >

Z0

√
Zr2
Zr1

, auquel cas nous utilisons les équations 2.3.104 page 93 ;

– si C ′1Zr1 = C
′
2Zr2 , il n’y a pas de contrainte sur εreff1 et εreff2 . Nous utilisons

alors les équations 2.3.106 page 94 ;

– si C ′1Zr1 > C
′
2Zr2 , nous choisissons εreff1 et εreff2 tels que v2

ϕ1 < v2
ϕ2 . Nous

utilisons alors les équations 2.3.107 page 96, sauf si Zc1 > Z0

√
Zr1
Zr2

ou Zc2 >

Z0

√
Zr2
Zr1

, auquel cas nous utilisons les équations 2.3.105 page 93.

Nous traçons dans la figure 2.3.17 page 99 les courbes obtenues dans ces conditions
pour Zr1 = 45 Ω, Zr2 = 55 Ω, Z0 = 80 Ω, pour C ′1 variant de 0 à 30 fF , pour
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2.3 Formulation quadripôlaire

Figure 2.3.17 : Evolution des paramètres Zc1 , Zc2 , l1 et l2, avec combinaison des
conditions sur la longueur et sur l’impédance caractéristique, res-
pectant les conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des
déphasages.

C
′
2 valant de 4 fF à 20 fF , par pas de 4 fF . Dans le cas C ′1Zr1 < C

′
2Zr2 , nous

choisissons εreff1 = 4,5 et εreff2 = 3,6. Dans le cas C ′1Zr1 = C
′
2Zr2 , nous choisissons

εreff1 = 4,5 et εreff2 = 3,6. Dans le cas C ′1Zr1 > C
′
2Zr2 , nous choisissons εreff1 = 3,6

et εreff2 = 4,5.
Nous observons que les impédances caratéristiques des lignes rélles Zc1 et Zc2 sont
majorées comme attendu par une valeur maximale, pouvant correspondre par exemple
à une contrainte technologique ou à tout autre choix justifiant d’une valeur maxi-
male. Nous observons également que les longueurs des tronçons de ligne sont égales,
ce qui peut s’avérer particulièrement pratique dans le cas d’une réalisation à base
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de lignes coplanaires, sauf pour les valeurs de C ′1 et C ′2 correspondant au cas où les
impédances caractéristiques des lignes sont égales à leur valeur maximale respective,
avec cependant une différence de longueur relativement faible. En pratique, plutôt
que d’avoir des lignes de longueurs quasiment égales, nous serons amenés à choisir de
réaliser des lignes de longueurs strictement égales, en acceptant une légère déviation
à la condition d’égalité stricte des déphasages.

Conclusion de la section 2.3.6

Nous avons fourni dans cette section un ensemble d’équations analytiques simples
valables dans une gamme de fréquences f telles que f � fBragg , ωBragg/2π et telle
que l/λ < 1/10. Ces équations générales permettent de calculer les paramètres des
lignes réelles d’entrée et de sortie vérifiant les conditions d’adaptation d’impédance
et d’égalité des déphasages, quelles que soient les valeurs des capacités parasites
d’entrée et de sortie et quelles que soient les impédances de référence. Nous avons en
particulier démontré qu’il était en général possible de respecter ces conditions tout
en imposant que les longueurs des lignes réelles soient égales ou quasiment égales.
Cela peut s’avérer particulièrement pratique pour une réalisation à base de lignes
coplanaires. La seule condition requise est alors d’avoir la possibilité de réaliser des
lignes ayant des permittivités relatives effectives différentes, ce qui s’obtient très
simplement en jouant sur les niveaux métalliques et/ou sur la géométrie des lignes
(largeur et espacement). Il convient néanmoins de noter la limitation de cette ap-
proche : lorsque les valeurs des capacités sont trop différentes, la longueur de ligne
permettant de respecter les conditions est beaucoup plus élevée que si la condition
d’égalité des longueurs est abandonnée, ce qui présente alors le triple inconvénient
d’une difficulté de réalisation, d’une plus grande atténuation cumulée et d’une fré-
quence de Bragg des lignes bien plus faible.

2.3.7 Conclusion et principales contributions de la section 2.3
Dans cette section, nous avons présenté et approfondi l’approche quadripôlaire,

qui est très fréquemment utilisée pour présenter le fonctionnement de l’amplificateur
distribué. Outre son origine historique, cette approche a l’avantage d’être didactique
et de permettre différents niveaux de simplifications, que nous avons présentés, jus-
qu’à l’obtention d’équations simples permettant le calcul des paramètres des lignes
réelles. Par rapport aux présentations couramment faites dans la littérature, nos
principales contributions ont été de deux ordres :

1. Sur un plan théorique, nous avons fourni un ensemble d’équations aussi géné-
rales que possible, permettant le calcul du gain en tension de l’amplificateur
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distribué à base d’éléments de distribution réalisés avec des lignes de trans-
mission. À notre connaissance, cet ensemble d’équations générales n’est pas
disponible tel quel dans la littérature. Sur cette base, une application nu-
mérique a permis de mettre en exergue une propriété intrinsèque notable de
l’amplificateur distribué à base d’éléments distribués : sa réponse fréquentielle
présente périodiquement des modes d’ordre supérieurs de type passe-bande,
au-delà de sa gamme fréquentielle de fonctionnement normal qui est de type
passe-bas. La connaissance de ce comportement peut s’avérer importante pour
notre application, où la qualité des signaux numériques large bande amplifiés
dépend du comportement de l’amplificateur dans la bande, autour de la cou-
pure et hors de la bande. Dans [Vid12] (seule référence que nous avons trouvée
sur ce sujet), Vida et al. proposent d’exploiter cette propriété pour concevoir
un amplificateur distribué dont le fonctionnement est optimisé pour le premier
mode d’ordre supérieur. Une réalisation avec des éléments discrets à base de
transistors pHEMT reportés sur un circuit imprimé permet de valider cette
analyse. Une étude plus approfondie des applications potentielles est hors du
champ de ce travail de recherche mais pourrait en constituer une première
perspective. Cette propriété pourrait en effet être intéressante pour réaliser
des amplificateurs passe-bande dans la gamme sub-terahertz. À de telles fré-
quences, il est indispensable de prendre en compte l’atténuation des lignes de
transmission utilisées comme éléments de distribution. Alors que les équations
présentées dans [Vid12] font l’hypothèse simplificatrice de lignes sans pertes,
nous fournissons précisément les équations générales, incluant en particulier
les pertes.

2. Sur un plan pratique, nous avons fourni les équations générales, valables dans
le cas de l’utilisation de lignes de transmission réelles ou d’inductances pures,
permettant de calculer leurs paramètres caractéristiques afin de respecter les
conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages. Nous avons
également présenté une méthodologie permettant leur détermination en pre-
nant en compte des contraintes de réalisation, par exemple une condition sur
l’impédance caractéristique ou une condition d’égalité des longueurs des lignes,
fournissant ainsi une approche pragmatique.

Les deux principales limitations de l’approche quadripôlaire sont :
1. L’hypothèse restrictive d’une parfaite adaptation d’impédance entre les lignes

artificielles d’entrée et de sortie et leurs impédances de source et de charge
respectives. Or, que les éléments de distribution soient localisés ou distribués,
une telle adaptation ne peut être réalisée à la fois dans la bande, autour de la
fréquence de Bragg et hors de la bande.
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2. L’hypothèse restrictive d’une parfaite unilatéralité des cellules amplificatrices,
ne permettant pas d’appréhender le comportement intrinsèque de l’amplifica-
teur distribué dans le cas réel de cellules amplificatrices ayant une isolation
non idéale.

Dans [Bot94], Botterill propose les équations valables dans le cas de charges
arbitraires. Pour les obtenir, une formulation toujours quadripôlaire mais utilisant
les matrices chaînes pour décrire les lignes artificielles d’entrée et de sortie est uti-
lisée. Néanmoins, l’hypothèse de parfaite unilatéralité est conservée. En utilisant
plutôt les matrices chaînes dans le cadre d’une formulation octopôlaire, cette der-
nière hypothèse restrictive peut être abandonnée. Nous la présentons dans la section
suivante.
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2.4 Formulation octopôlaire

2.4.1 Conventions et symboles
Dans la sestion 2.4, nous utilisons les symbôles listés dans le tableau 2.3 :

Paramètres Symbole Dimension
Impédance caractéristique d’une ligne
transmission Zc Ω

Constante de propagation linéique γ = α + jβ m−1

Constante d’atténuation linéique α Neper.m−1

Constante de phase linéique β rad.m−1

Longueur géométrique de la ligne l m
Constante de propagation θ = γl −

Table 2.3 : Liste des symboles utilisés dans la section 2.4.

Lorsque nous nous référons à l’accès 1 (entrée) ou 2 (sortie) d’un quadripôle, le
symbole du paramètre contient l’indice 1 ou 2, respectivement. De même, lorsque
nous nous référons à la ligne d’entrée ou de sortie de l’amplificateur distribué, le
symbole du paramètre contient l’indice 1 ou 2, respectivement. Lorsque nous nous
référons à un octopôle, la convention d’indexation des 4 accès est représentée dans
la figure 2.4.1 :

3V

3I

2V

2I

1V

1I

4V

4I[ ] 44×O

Accès 1

Accès 3

Accès 4

Accès 2

3a

3b

1a

1b

2a

2b

4a

4b

Figure 2.4.1 : Convention d’indexation des 4 accès de l’octopôle utilisée dans la
section 2.4.
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2.4.2 Calcul matriciel des paramètres S
Proposée en 1983 par Niclas et al. [Nic83], la formulation utilisant la notion

d’octopôle pour le traitement théorique de l’amplificateur distribué a l’avantage
d’être la plus générale qui soit et ne nécessite aucune condition restrictive. Le schéma
équivalent d’une cellule d’amplificateur distribué représentée sous la forme d’une
mise en cascade de trois octopôles, définis par leur matrice chaîne, respectivement
Cg, Ccell et Cd, est représenté dans la figure 2.4.2 :

Y11+Y12

(Y21- Y12 ) Vk

-Y12

Y22+Y12

Zc2, γ2, l2 /2 Zc2, γ2, l2 /2

Zc1, γ1, l1 /2 Zc1, γ1, l1 /2Vk
V1

I1

V3

I3

V2

I2

V4

I4

(Cg)4x4 (Ccell)4x4 (Cd)4x4

C=Cg.Ccell.Cd

Figure 2.4.2 : Schéma équivalent d’une cellule d’amplificateur distribué représentée
sous la forme d’une mise en cascade de trois octopôles, définis par
leur matrice chaîne, respectivement Cg, Ccell et Cd.

On montre que les matrices chaînes en jeu ont pour expression [Nic83], avec θ = γ.l :
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Cg =


cosh( θ2

2 ) Zc2sinh( θ2
2 ) 0 0

1
Zc2

sinh( θ2
2 ) cosh( θ2

2 ) 0 0
0 0 cosh( θ1

2 ) 1
Zc1

sinh( θ1
2 )

0 0 1
Zc1

sinh( θ1
2 ) cosh( θ1

2 )

 = Cd

(2.4.1)

et :

Ccell =


1 0 0 0
Y22 1 Y21 0
0 0 1 0
Y12 0 Y11 1

 (2.4.2)

Nous avons alors par définition :

V3
I3
V1
I1

 = CgCcellCd


V2
−I2
V4
−I4


Un amplificateur distribué comportant n cellules a alors pour matrice chaîne :

C = (CgCcellCd)n (2.4.3)

Il est intéressant de noter que le cas de cellules non identiques est facilement pris en
compte de la façon suivante :

C =
n∏
k=1

C(k)
g C(k)

cellC
(k)
d (2.4.4)

Pour transformer la matrice chaîne C en son équivalent dans le formalisme des
paramètres S, nous appliquons la formule de transformation suivante [Gau04] :

S = (Tyx + Tyyc) (Txx + Txyc)−1 (2.4.5)
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où c est la matrice C normalisée par rapport aux impédances de références Z0i des
accès i de l’octopôle :

c =


1√
Z03

0 0 0
0

√
Z03 0 0

0 0 1√
Z01

0
0 0 0

√
Z01

 .C.

√
Z02 0 0 0
0 1√

Z02
0 0

0 0
√
Z04 0

0 0 0 1√
Z04

 , N1CN2

(2.4.6)

Nous montrons dans l’annexe A que les matrices de transformation Txx, Txy, Tyx et
Tyy, dans le cas d’un octopôle, sont données par les expressions suivantes :

Txx = 1
2


0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 −1

 Txx = 1
2


0 0 1 1
0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0



Tyx = 1
2


0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 1

 Tyy = 1
2


0 0 1 −1
0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0


(2.4.7)

Les équations 2.4.1 page précédente à 2.4.7 permettent d’obtenir l’équation générale
de la matrice S d’un amplificateur distribué constitué de n cellules d’indice k décrites
par leur matrice chaîne C(k)

g C
(k)
cellC

(k)
d :

S =
[
Tyx + TyyN1

(
n∏
k=1

C(k)
g C(k)

cellC
(k)
d

)
N2

] [
Txx + TxyN1

(
n∏
k=1

C(k)
g C(k)

cellC
(k)
d

)
N2

]−1

(2.4.8)

Dans le cas particulier, que nous considérerons par la suite, de n cellules identiques,
décrites par leur matrice chaîne CgCcellCd, l’équation devient :

S = [Tyx + TyyN1 (CgCcellCd)n N2] [Txx + TxyN1 (CgCcellCd)n N2]−1 (2.4.9)

L’équation 2.4.8 fournit donc une description analytique complète et exacte de l’am-
plificateur distribué, décrit par sa matrice S. Néanmoins, elle ne permet pas d’en
déduire une interprétation de son fonctionnement, ni des règles de conception et
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d’optimisation. À défaut, nous fournissons donc dans la section suivante quelques
applications numériques permettant de tirer un certain nombre d’enseignements sur
les propriétés intrinsèques de l’amplificateur distribué.

2.4.3 Application numérique dans le cas unilatéral
Pour interpréter l’équation générale de la matrice S d’un amplificateur distribué

constituté de n cellules obtenue dans la section précédente (cf. équation 2.4.8 page
ci-contre), nous nous plaçons dans le 1er cas suivant :
– cellules amplificatrices élémentaires identiques et unilatérales (Y 12 = 0), pré-
sentant des admittances parasites d’entrée et de sortie purement capacitives et
identiques, égales à 15 fF ;

– éléments de distribution réalisés par des tronçons de ligne de transmission, i.e.
des éléments distribués, plutôt que par des inductances localisées, considérées
sans pertes à ce stade, identiques pour la ligne d’entrée et de sortie.

Les valeurs numériques des différents paramètres en jeu sont listées dans les tableaux
2.4.a et 2.4.b. La détermination des paramètres des tronçons de ligne découle des
résultats de la section 2.3, i.e. de l’équation 2.3.95 page 87. Le choix d’une permit-
tivité relative effective de 3,6 correspond à une valeur typique des lignes coplanaires
réalisables avec la technologie TBH InP utilisée pour la réalisation des circuits.

Paramètres Valeurs
Fréquence f = 0,1GHz à 1THz
Longueur de tronçon de ligne l = 200µm
Impédance caractéristique Zc = 67 Ω
Permittivité relative effective εreff = 3,6

(a) Liste des valeurs des paramètres des tronçons de lignes de
transmission.

Paramètres Valeurs
Nombre de cellules n = 10
Transconductance YT = 20mA/26mV/10 = 77mS
Admittance parasite purement capacitive : Y ′ = jC

′
ω C

′ = 15 fF
(b) Liste des valeurs des paramètres des cellules amplificatrices.

Table 2.4 : Liste des valeurs des paramètres utilisées pour les applications numé-
riques de la section 2.4.3.
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Nous présentons dans la figure 2.4.3 page 109 les paramètres S calculés à par-
tir des équations 2.4.1 page 105 à 2.4.9 page 106. Compte tenu des symétries de
l’amplificateur distribué, nous avons les égalités suivantes :
– S11 = S44 : réflexion de la ligne d’entrée ;
– S22 = S33 : réflexion de la ligne de sortie ;
– S11 = S22 : les lignes d’entrée et de sortie étant identiques, les capacités parasites
d’entrée et de sortie de la cellule élémentaire ayant été considérées égales ;

– S21 = S34 : gain utile de l’amplificateur distribué ;
– S31 = S24 : transmission vers la charge d’adaptation de la ligne sortie ;
– S12 = S43 : isolation entrée-sortie de l’amplificateur distribué ;
– S13 = S42 : isolation entre l’entrée et la charge d’adaptation de la ligne de
sortie ;

– S41 = S14 : transmission le long de la ligne d’entrée ;
– S23 = S32 : transmission le long de la ligne de sortie.
Nous présentons dans la figure 2.4.4 page 110 les paramètres S11, S12, S21 et S22,

considérant que l’entrée est placée à l’accès 1 et la sortie à l’accès 2.
Concernant les coefficients de réflexion, nous constatons une très grande similitude

avec les courbes présentées dans la section 2.3 dans la figure 2.3.8 page 78. Concer-
nant le gain, il convient de tracer le gain en tension GV = V2/V1 pour pouvoir faire
une comparaison. Nous le traçons dans la figure 2.4.5 page 110, en superposition
avec S21, à partir de son équation en fonction des paramètres S, dans l’hypothèse où
l’accès 2 est chargé par 50 Ω : Gv = S21/ (1 + S11). Excepté les ondulations, corres-
pondant aux désadaptations entre les lignes artificielles d’entrée et de sortie et leurs
impédances de source et de charge respectives égales à 50 Ω (qui sont donc comme
attendu bien prises en compte avec la formulation octopôlaire), nous constatons une
bonne similitude avec la courbe du gain en tension de la figure 2.3.7 (a) page 77,
dans la section 2.3. Il est assez remarquable de noter que les équations analytiques
générales fournies dans la section 2.3 fournissent donc une bonne approximation sur
toute la bande du gain en tension de l’amplificateur distribué.
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Figure 2.4.4 : Paramètres [S]2×2 théoriques d’un amplificateur distribué (condi-
tions de calcul précisées dans la section 2.4.3 page 107).

Figure 2.4.5 : Gain en tension et S21 d’un amplificateur distribué (conditions de
calcul précisées dans la section 2.4.3 page 107).
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2.4.4 Application numérique dans le cas non unilatéral
Le principal avantage de la formulation octopôlaire pour décrire le comportement

fréquentiel de l’amplificateur distribué réside dans le fait que l’hypothèse d’unilaté-
ralité de la cellule amplificatrice élémentaire n’est plus requise, contrairement au cas
de la formulation quadripôlaire. Nous étudions donc dans cette section le compor-
tement intrinsèque de l’amplificateur distribué à cet égard. En reprenant les valeurs
numériques utilisées dans la section 2.4.3 page 107, sauf pour la transconductance où
nous prenons 40mS au lieu de 77mS 8, nous traçons dans la figure 2.4.6 page 106
les paramètresS d’un amplificateur distribué obtenus pour une cellule amplifica-
trice élémentaire ayant une admittance parasite Y3 (telle que représentée dans la
figure 2.2.1 page 52) purement capacitive (i.e. Y3 = jC3ω), dont le rapport aux capa-
cités parasites d’entrée et de sortie (C1 et C2), varie de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB
à 20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB.
Nous observons trois phénomènes principaux, lorsque l’isolation diminue :
1. La première fréquence de Bragg diminue, résultant logiquement de l’accrois-

sement des capacités parasites d’entrée et de sortie, ayant :

Yin = Y1 + Y3 + Y3 (YT − Y3)
Y2 + Y3 + YL

Yout = Y2 + Y3 + Y3 (YT − Y3)
Y1 + Y3 + YS

où Y1 = jC1ω, Y2 = jC2ω et Y3 = jC3ω, d’une part, et YL et YS sont respecti-
vement les admittances de charge et de source vues par la cellule élémentaire,
d’autre part.

2. L’adaptation d’impédance se dégrade à mesure que l’isolation diminue, bien
que les paramètres des lignes (en l’occurrence la longueur des tronçons des
lignes d’entrée et de sortie, leur impédance caractéristique étant gardée constante,
égale à 67 Ω) soient recalculés en fonction de l’isolation pour prendre en compte
la modification des capacités d’entrée et de sortie.

3. Les paramètres S11 et S22 présentent des pics avec des valeurs supérieures à
0 dB, correspondant à un comportement potentiellement instable.

Nous en déduisons donc une propriété intrinsèque importante de l’amplificateur
distribué, à savoir sa grande sensibilité à l’isolation de la cellule élémentaire. Bien
entendu, cette sensiblité dépend du gain total donc du nombre et du gain élémentaire
des cellules. Elle dépend également de la nature des parasites en jeu, au niveau des

8. Afin de limiter les phénomènes d’instabilité déjà visibles à 40mS.
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(a) Paramètres S de le cellule amplificatrice élémentaire.

(b) Paramètres S de l’amplificateur distribué. (c) Légende.

Figure 2.4.6 : Impact de l’isolation de la cellule amplificatrice élémentaire sur les
paramètres S d’un amplificateur distribué (conditions de calcul pré-
cisées dans la section 2.4.3 page 107).
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Figure 2.4.7 : Facteur de stabilité µ de l’amplificateur distribué dont les paramètres
S sont représentés dans la figure 2.4.6(b) page 112.

lignes de transmission réelles et de la cellule amplificatrice. Dans le cas théorique
présenté ici où les lignes sont sans pertes et où les parasites de la cellule élémentaire
sont purement capacitifs, aucun amortissement par effet résistif ne vient atténuer ce
phénomène. Nous étudions dans la section suivante l’impact de ces pertes.
Afin de quantifier cette tendance à l’instabilité, nous pouvons utiliser le facteur

proposé en 1992 par Edwards dans [Edw92] :

µ = 1− |S11|2

|S22 −∆SS∗11|+ |S12S21|
(2.4.10)

où ∆S = S11S22−S12S21. À la différence du facteur de Rollet, ce facteur de stabilité
µ a les deux avantages suivants :

1. il fournit une condition nécessaire et suffisante unique à la stabilité incondi-
tionnelle : µ > 1 ;

2. sa valeur représentant la distance entre le centre de l’abaque de Smith et le
point le plus proche du cercle de stabilité, il permet de quantifier une marge
(positive ou négative) par rapport à la limite de stabilité inconditionnelle.

Nous traçons dans la figure 2.4.7 page 113 le facteur de stabilité correspondant aux
paramètres S de la figure 2.4.6.b page 112. Pour la meilleure isolation considérée,
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à savoir 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB (courbe bleue), l’amplificateur est potentiel-
lement instable aux fréquences de Bragg. Lorsque l’isolation diminue, les gammes
fréquentielles d’instabilité potentielle augmentent. Pour la pire isolation considérée,
à savoir 20log10 (C3/C1&2) = −20 dB (courbe fuschia), l’amplificateur est potentiel-
lement instable dès 40GHz.

2.4.5 Conclusion et principales contributions de la section 2.4
La formulation octopôlaire, présentée dans cette section, est la seule approche

théorique rigoureuse pour calculer la réponse fréquentielle petit-signal d’un ampli-
ficateur distribué. Son utilisation permet en particulier de prendre en compte une
isolation non parfaite des cellules amplificatrices élémentaires et d’en observer les
effets sur les performances, pour ensuite proposer des voies d’amélioration (objet
du chapitre 3). À cet effet, nous avons développé dans cette section l’ensemble des
équations explicites permettant cette analyse, en conservant systématiquement un
dégré de généralité maximum. Nous avons également fourni dans l’annexe A le cal-
cul explicite de la transformation entre matrice S et matrice chaîne dans le cas de
l’octopôle, qui n’est pas disponible dans la littérature facilement accessible.
Dans le chapitre suivant, les nombreux calculs de paramètres S d’amplificateurs

distribués sont réalisés à partir des équations de cette section.

2.5 Conclusion du chapitre 2
Dans ce chapitre, nous avons présenté l’ensemble des outils théoriques permettant

l’analyse en régime petit-signal de l’amplificateur distribué.
La présentation de l’approche quadripôlaire a permis d’introduire les notions fon-

damentales pour comprendre et optimiser son fonctionnement : ligne de transmission
artificielle, condition d’adaptation d’impédance et condition d’égalité des dépha-
sages. Leurs équations exactes ont été présentées. Bien qu’elle soit sujette aux deux
hypothèses restrictives déjà rappelées, l’expression la plus générale possible du gain
en tension (équation 2.3.54 page 70) a été présentée. Son intérêt est de faire ressortir
explicitement les différents facteurs qui déterminent le comportement de l’amplifica-
teur distribué. Par exemple, on observe que le gain en tension global est directement
proportionnel à la transconductance YT de la cellule amplificatrice élémentaire et à
l’impédance caractéristique ZAc2 de la ligne artificielle de sortie. Nous avons en par-
ticulier montré que pour le cas (fréquent) d’éléments de distribution réalisés à partir
de lignes de transmission réelles, la réponse fréquentielle de l’amplificateur distribué
présente des modes d’ordre supérieurs en plus du mode fondamental. Les simplifica-
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tions habituellement présentées dans la littérature ont été fournies, en particulier les
approximations valables aux fréquences très inférieures à la fréquence de Bragg. Sur
cette base, nous avons développé une méthode pratique fournissant les équations
des paramètres des lignes réelles d’entrée et de sortie qui permettent de respecter
les conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages, tout en pre-
nant en compte des contraintes technologiques, sur l’impédance caractéristique et la
longueur des lignes réelles utilisées comme éléments de distribution.
La présentation de l’approche octopôlaire a permis quant à elle de mettre en

exergue la sensibilité intrinsèque de l’amplificateur distribué à l’isolation des cellules
amplificatrices élémentaires, en plus de rendre compte du cas réaliste où les lignes de
transmission artificielles sont chargées non pas par leur impédance caractéristique
mais par une résistance.
La mise en place de ces deux outils théoriques complémentaires a permis d’étudier

les propriétés intrinsèques de l’amplificateur distribué et de mettre en lumière les
deux enseignements principaux suivants :

1. Sa réponse fréquentielle présente de fortes ondulations et des pics près de la
fréquence de Bragg, ainsi que des modes d’ordre supérieurs, donc une mauvaise
réjection hors bande.

2. Ses performances (adaptation d’impédance, ondulations dans la bande, isola-
tion) sont très sensibles à l’isolation des cellules amplificatrices élémentaires.

L’objet du chapitre 3 est précisément d’y répondre en proposant des méthodes d’op-
timisation des performances.
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CHAPITRE 3

Optimisation des performances de
l’amplificateur distribué

3.1 Introduction
L’amplificateur distribué a longtemps été vu comme l’architecture permettant

d’obtenir à partir d’un élément actif de base donné le plus grand produit gain× bande.
Il est remarquable de noter que l’un des premiers (sinon le premier) amplificateurs
distribués atteignant une bande passante de classe 100GHz a été rapporté dès 1990
par Majidi-Ahy et al., avec une technologie MMIC HEMT sur InP, utilisant des
lignes coplanaires [Maj90]. À ce jour, le record du produit gain× bande est détenu
par Hurm (> 1,2THz), en technologie TBDH InP, avec un gain de 21 dB sur une
bande de 120GHz. De ce fait, l’amplificateur distribué a longtemps été l’architec-
ture de choix pour les applications les plus exigeantes en bande passante et tension
de sortie, comme le cas des drivers de modulateur électro-optique pour les systèmes
de télécommunications optiques.
Néanmoins, la nature du signal à amplifier, à savoir un signal de données numé-

riques en bande de base, occupant un spectre descendant jusqu’à quelques dizaines
de kHz voire quelques kHz et dont la bande passante à −3 dB vaut 0,7 à 0,8 fois
la vitesse cadencement, pose de sérieux problèmes de conservation de l’intégrité du
signal. La réponse fréquentielle de l’amplificateur doit alors être du type Bessel, d’un
ordre supérieur ou égal à 4, afin d’assurer une constance du temps de propagation
de groupe bien au-delà de la fréquence de coupure à −3 dB.
Dans ce chapitre, nous présentons le cheminement qui, partant de l’utilisation

des équations développées dans le chapitre 2, a permis de déterminer des méthodes
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d’optimisation de la réponse petit-signal de l’amplificateur distribué, permettant de
s’approcher d’un profil de type Bessel.

Organisation du chapitre

Le chapitre 3 est organisé de la façon suivante :
Section 3.2 : Critère de performance de l’amplificateur distribué en régime petit-

signal
Section 3.3 : Impact de la dispersion et de l’atténuation des lignes de transmission

réelles
Section 3.4 : Impact de la cellule amplificatrice élémentaire : modèle simplifié
Section 3.5 : Impact de la cellule amplificatrice élémentaire : modèle réaliste

3.2 Critère de performance de l’amplificateur
distribué en régime petit-signal

Nous avons jusqu’à présent étudié exclusivement les caractéristiques fréquen-
tielles de l’amplificateur distribué. Néanmoins, compte tenu de notre application,
il convient de prendre en compte la façon dont elles se traduisent sur les caracté-
ristiques temporelles d’un signal numérique, par exemple à 100Gbit/s, qui serait
amplifié par un tel amplificateur. Pour cela, nous considérons un signal numérique
idéal, consistant en une séquence binaire pseudo-aléatoire de longueur 215 − 1 ca-
dencée à 100Gbit/s, dont nous utilisons les 500 premiers bits pour avoir un temps
de calcul raisonnable, compte tenu du fait que nous utilisons 20 échantillons par
bit. Pour obtenir un signal réaliste, bien qu’idéal, nous utilisons un filtre de Bessel
d’ordre élevé, en l’occurrence 4, ayant une fréquence de coupure à −3 dB égale au
débit du signal, soit 100GHz. Le diagramme de l’œil obtenu dans la figure 3.2.1.a
page 119 montre une très bonne qualité de signal. Les niveaux sont parfaitement
définis, il n’y a pas d’interférence inter-symbole. Le croisement des fronts montants
et descendants est également parfaitement défini. Cela résulte de la constance du
temps de propagation de groupe du filtre sur toute la bande utile. Le critère de
performance d’un amplificateur distribué amplifiant un tel signal consiste à obtenir
en sortie un signal qui soit le plus proche possible d’une version amplifiée sans au-
cune distortion d’amplitude (ondulation sur les niveaux, traces multiples, etc.) ou
de phase (gigue déterministe, fronts montants et descendants multiples, etc.).
Nous traçons dans la figure 3.2.1.b page 119 le signal obtenu après application de la

réponse fréquentielle du gain en tensionGv = S21/ (1 + S11) présentée dans la section
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(a) Signal filtré par un filtre de Bessel d’ordre
4 de fréquence de coupure à 3 dB égale au
débit du signal.

(b) Signal de la figure 3.2.1.a amplifié
par le gain en tension de l’ampli-
ficateur distribué obtenu dans la fi-
gure 2.4.6 page 112, dans le cas où
20log10 (C3/C1&2) = −30 dB.

Figure 3.2.1 : Diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s.

2.4.4, dans le cas où 20log10 (C3/C1&2) = −30 dB (cf figure 2.4.6 page 112). Nous
observons une dégradation significative de la qualité du signal, due aux perturbations
de la réponse fréquentielle. Il est important de noter que ce résultat ne rend pas
parfaitement compte de ce qui se produirait dans la réalité. En effet, les courbes des
paramètres S de l’amplificateur distribué présentées dans la figure 2.4.6.b page 112
montrent que pour 20log10 (C3/C1&2) = −30 dB, l’amplificateur est instable et oscille
très vraisemblablement aux fréquences où les pics apparaissent.
Le critère de performance que nous retenons se base donc sur deux composantes :
1. la qualité du diagramme de l’oeil, traduisant sous une forme pratique le ca-

ractère approprié ou non de la réponse fréquentielle de l’amplificateur ;
2. la stabilité, dont un premier indice est la présence ou non de pics supérieurs à

0 dB dans les courbes des paramètres S11 et S22, ou de façon plus rigoureuse
l’étude du facteur de stabilité µ.

3.3 Impact de la dispersion et de l’atténuation des
lignes de transmission réelles

Dans [Fra91], Frankel a étudié la dispersion et l’atténuation typiques de lignes
coplanaires sur substrat AsGa avec une méthode de mesure impulsionnelle per-
mettant d’en déduire leur réponse fréquentielle jusqu’à environ 1THz. Dans cette
section, nous nous basons sur les modèles analytiques de dispersion et d’atténuation
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qui y sont validés, avec quelques compléments issus de [Sim04], pour évaluer leur
impact sur la réponse fréquentielle d’un amplificateur distribué utilisant des lignes
coplanaires comme éléments de distribution, réalisées sur InP.
On considère une ligne coplanaire, dont les paramètres géométriques w, s, d et t

sont définis dans la figure 3.3.1 :

w
s

d
Substrat

t

Figure 3.3.1 : Vue en coupe transversale d’une ligne coplanaire.

3.3.1 Impact de la dispersion
Origine de la dispersion

Dans le chapitre précédent, nous avons considéré que la constante de phase β =
2πf/c0.

√
εreff des lignes de transmission réelles utilisées comme éléments de distri-

bution était non dispersive, ce qui revient à dire que la permittivité relative effective
ne dépend pas de la fréquence. Nous introduisons dans ce paragraphe une telle dé-
pendance, sous la forme suivante, d’après [Fra91] :

β = 2πf/c0.
√
εreff (f) (3.3.1)

avec :

√
εreff (f) = √εq +

√
εr −

√
εq

1 + a
(

f
fTE

)−b (3.3.2)

où nous avons les paramètres suivants :
– permittivité relative effective quasi-statique :

εq = εr+1

2
– fréquence de coupure du mode de surface TE1 :
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fTE = c0

4d
√
εr − 1

– paramètre indépendant de la géométrie :
b = 1,8

– paramètres reliés à la géométrie de la ligne :

log10(a) = u.log10(s/w) + v

u = 0, 54− 0, 64q + 0, 015q2

v = 0, 43− 0, 86q + 0, 54q2

q = log10(s/d)

D’après [Sim04], l’équation 3.3.2 est d’une précision acceptable dans les conditions
suivantes (cf. p. 48) :



0, 1 < s
w
< 5

0, 1 < s
d
< 5

1, 5 < εr < 50
0 < f

fTE
< 10

(3.3.3)

Dans la continuité du chapitre précédent, nous considérons une permittivité re-
lative effective εreff , εq = 3,6 1, correspondant à un substrat de permittivité
relative εr = 6,2. Nous considérons une ligne dont les dimensions sont w = 12µm,
s = 22µm et d = 160µm, donnant une impédance caractéristique Zc = 67 Ω. Nous
traçons dans la figure 3.3.2 page suivante l’évolution fréquentielle de la permittivité
relative effective, d’après l’équation 3.3.2 page ci-contre.
Il est intéressant de noter que l’impédance caractéristique est alors donnée par

l’équation 3.3.4 ([Fra91]), dont la dépendance fréquentielle est donnée par
√
εreff (f) :

Zc(f) = 30π√
εreff (f)

K′(k)
K(k) =

√
εreff (0)√
εreff (0)

30π√
εreff (f)

K′(k)
K(k) =

√
εreff (0)√
εreff (f)

Zc(0) (3.3.4)

La fonction K(k) est l’intégrale elliptique complète de première espèce, avec k =
s/(s + 2w), et K′(k) = K(

√
1− k2). Il n’est pas nécessaire de rentrer dans le détail

de leur calcul, car dans le cas présent nous avons :

Zc(f) =
√

3,6√
εreff (f)

67 (3.3.5)

1. « , » signifie « égal par définition à ».
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Figure 3.3.2 : Evolution fréquentielle de la permittivité relative effective d’une
ligne coplanaire d’après l’équation 3.3.2 page 120.
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Figure 3.3.3 : Evolution fréquentielle de l’impédance caractéristique d’une ligne
coplanaire d’après l’équation 3.3.4 page précédente.

Nous traçons la courbe correspondant à l’équation 3.3.5 page précédente dans la
figure 3.3.3.

Impact de la dispersion

Nous reprenons le calcul des paramètres S d’un amplificateur distribué présenté
dans la section 2.4.4 page 111, en prenant maintenant en compte la dispersion des
lignes de transmission réelles utilisées comme éléments de distribution, d’après les
équations 3.3.2 page 120 et 3.3.5 page précédente. Nous traçons dans la figure 3.3.4
page 124 les paramètres S et le gain en tension d’un tel amplificateur distribué, pour
une isolation des cellules amplificatrices élémentaires variant de 20log10 (C3/C1&2) =
−60 dB à 20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB, d’après les définitions des
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paramètres fournies dans la section 2.4.4 page 111. Une comparaison des paramètres
S révèle que l’effet de la dispersion est quasiment négligeable. Le seul effet visible,
au-delà de quelques centaines de GHz, est une légère diminution de l’espacement
des fréquences de transition, se traduisant par un décalage des courbes vers les
fréquences inférieures.
Conformément à la section 3.2, nous traçons dans la figure 3.3.5 page 125 les

diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s correspondants. Nous constatons que le signal
est significativement distordu par rapport au signal d’entrée (cf. figure 3.2.1.a page
119).
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(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué.

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué. (c) Légende.

Figure 3.3.4 : Paramètres S et gain en tension d’un amplificateur distribué avec
prise en compte de la dispersion des lignes de transmission réelles uti-
lisées comme éléments de distribution, en faisant varier l’isolation des
cellules amplificatrices élémentaires de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB
à 20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB.
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Figure 3.3.5 : Réponses temporelles à 100Gbit/s d’un amplificateur distribué avec
prise en compte de la dispersion des lignes de transmission réelles uti-
lisées comme éléments de distribution, en faisant varier l’isolation des
cellules amplificatrices élémentaires de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB
à 20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB.
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3.3.2 Impact de l’atténuation
Origines de l’atténuation

Nous avons jusqu’à présent considéré des lignes de transmission sans pertes. Dans
la réalité, cette hypothèse est d’autant moins réaliste que la gamme de fréquence
utile est très grande. D’après [Sim04], l’atténuation α d’une ligne de transmission
comporte trois origines :

α = αc + αd + αr (3.3.6)

αc : pertes métalliques

Les pertes métalliques sont liées à la résistivité non nulle des conducteurs (ligne
et masse). L’effet de peau va par ailleurs leur conférer une composante avec une
dépendance fréquentielle en

√
f . Les pertes métalliques d’une ligne coplanaire (en

Neper / m) peuvent être représentées par les équations suivantes [Sim04] :

αc = Rc +Rg

2Z0
(3.3.7)

où Z0 est l’impédance caractéristique (cf. équation 3.3.4 page 121), Rc est la résis-
tance série linéique de la ligne signal et Rg la résistance série linéique des plans de
masse, avec :

Rc = Rs

4s(1− k2)K2(k)

[
π + ln

(4πs
t

)
− kln

(
1 + k

1− k

)]
(3.3.8)

Rg = kRs

4s(1− k2)K2(k)

[
π + ln

(
4π(s+ 2w)

t

)
− 1
k

ln
(

1 + k

1− k

)]
(3.3.9)

où k = s/(s+2w) ; t est l’épaisseur des conducteurs, s la largeur de la ligne signal
et w l’espacement (cf. figure 3.3.1 page 120) ; Rs = 1/δσ est la résistance d’effet de
peau, où σ est la conductivité des conducteurs et δ =

√
2/(ωµσ) est l’épaisseur de

peau, où µ est la perméabilité magnétique des conducteurs.

αd : pertes diélectriques

Les pertes diélectriques sont d’une part liées à la tangente de pertes non nulle du ou
des diélectriques utilisés, dont la dépendance fréquentielle est en f au premier ordre,
et d’autre part à la conductivité du substrat, qui dans notre cas est négligeable. Les
pertes diélectriques d’une ligne coplanaire (en Neper / m) peuvent être représentées
par l’équation suivante [Sim04] :
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αd = π

λ0

εr√
εreff (f)

tan (δ)
2 (3.3.10)

où λ0 = c0/f est la longueur d’onde dans le vide, εr est la permittivité relative du
substrat, εreff (f) est la permittivité relative effective (donnée par l’équation 3.3.2
page 120) et tan (δ) est la tangente de pertes du substrat. Comme nous le verrons
dans le chapitre suivant, nous utilisons des lignes coplanaires dont les lignes de champ
voient un substrat en InP et une couche plus ou moins épaisse de polyimide ou de
BCB selon le niveau de métallisation. Le paramètre tan (δ) de l’InP vaut 0,0002,
celui du polyimide et du BCB vaut 0,005.

αr : pertes radiatives

Les pertes radiatives sont liées à l’excitation de modes d’ordre supérieur au mode
coplanaire quasi TEM pour lequel la ligne a été optimisée. D’après [Fra91], pour
les dimensions typiques rencontrées dans les MMIC, à savoir quelques dizaines de
µm, sur un substrat de quelques centaines de µm, elles deviennent prépondérantes
à partir d’environ 200GHz. Leur dépendance fréquentielle est au premier ordre en
f 3.
Les pertes radiatives d’une ligne coplanaire peuvent être représentées par l’équa-

tion suivante [Fra91] :

αr = 2
(
π

2

)5
(
1− εreff (f)

εr

)2√
εreff (f)

εr

(s+ 2w)2 ε3/2
r

c3
0K′(k)K(k) f

3 (3.3.11)
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Impact de l’atténuation

Nous utilisons les mêmes valeurs numériques que dans le paragraphe 3.3.1 page 120,
soit w = 12µm et s = 22µm, et considérons par ailleurs une épaisseur des conduc-
teurs t = 1, 5µm et une tangente de pertes tan (δ) = 0,005. Nous considérons une
constante de propagation γ = α + jβ dont l’atténuation linéique α et le déphasage
linéique β varient en fonction de la fréquence, selon les équations 3.3.7 page 126
à 3.3.11 page précédente pour α et selon les équations 3.3.1 et 3.3.2 page 120 pour
β. Nous considérons une impédance caractéristique Zc variant également en fonction
de la fréquence, selon l’équation 3.3.4 page 121. Nous traçons dans la figure 3.3.6
l’atténuation linéique en fonction de la fréquence.

Figure 3.3.6 : Evolution fréquentielle de l’atténuation linéique d’une ligne copla-
naire (de dimensions w = 12µm, s = 22µm et t = 1, 5µm et de
tangente de pertes tanδ = 0, 005), d’après les équation 3.3.7 page 126
à 3.3.11 page précédente.

Nous traçons dans la figure 3.3.7 page suivante l’évolution fréquentielle des pa-
ramètres S et du gain en tension de l’amplificateur distribué, pour une isolation
des cellules amplificatrices élémentaires variant de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB à
20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB, d’après les définitions des para-
mètres fournies dans la section 2.4.4 page 111. Nous observons un faible impact sur
les paramètres S et le gain en tension, par rapport aux courbes de la figure 3.3.4
page 124, si ce n’est un léger amortissement à partir d’environ 500GHz.
Nous représentons dans la figure 3.3.8 page 130 les diagrammes de l’œil à 100Gbit/s
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(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué.

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué. (c) Légende des figures (a) et (b).

Figure 3.3.7 : Paramètres S et gain en tension d’un amplificateur distribué en pre-
nant en compte la variation fréquentielle de l’atténuation linéique
et du déphasage linéique des lignes de transmission réelles utilisées
comme éléments de distribution, en faisant varier l’isolation des cel-
lules amplificatrices élémentaires de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB à
20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB. 129
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correspondants.

Figure 3.3.8 : Réponses temporelles à 100Gbit/s d’un amplificateur distribué en
prenant en compte la variation fréquentielle de l’atténuation linéique
et du déphasage linéique des lignes de transmission réelles utilisées
comme éléments de distribution, en faisant varier l’isolation des cel-
lules amplificatrices élémentaires de 20log10 (C3/C1&2) = −60 dB à
20log10 (C3/C1&2) = −20 dB par pas de 10 dB.
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3.3.3 Conclusion
L’utilisation de lignes coplanaires comme éléments de distribution, réalisées sur un

substrat en InP de plusieurs centaines de µm d’épaisseur, avec quelques µm de po-
lyimide par dessus, présente l’avantage d’avoir un impact faible sur les performances
de l’amplificateur distribué. Cela signifie qu’elles reposeront principalement sur l’op-
timisation de la cellule amplificatrice élémentaire, objet des sections suivantes.
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3.4 Impact de la cellule amplificatrice élémentaire :
modèle simplifié

Nous avons jusqu’à présent considéré un modèle de cellule amplificatrice élémen-
taire comprenant une transconductance idéale (YT ), des admittances parallèles en
entrée et en sortie purement capacitives (Y1 = jC1ω et Y2 = jC2ω, respectivement),
ainsi qu’une admittance parasite entre l’entrée et la sortie, pour rendre compte d’une
isolation non parfaite, également purement capacitive (Y3 = jC3ω) (cf. figure 2.2.1
page 52). Ce modèle simplifié a permis de mettre en exergue les éléments fonda-
mentaux du fonctionnement de l’amplificateur distribué. Il convient maintenant de
s’intéresser à la façon dont ce fonctionnement est impacté lorsqu’une cellule amplifi-
catrice plus réaliste est considérée. Pour cela, nous introduisons progressivement des
éléments permettant de rendre le modèle de la cellule plus réaliste, tout en conser-
vant une notion de simplicité, afin d’en tirer des enseignements aussi généraux que
possibles. Au travers de cette démarche, deux modes de fonctionnement optimisés
sont mis en évidence. Le premier repose sur l’introduction de pertes par l’inclusion
d’une résistance série en entrée et en sortie de la cellule amplificatrice élémentaire.
Le second repose sur la dégénérescence.

3.4.1 Inclusion d’une résistance série en entrée et en sortie de la
cellule amplificatrice élémentaire

Nous considérons une cellule amplificatrice élémentaire à laquelle nous ajoutons
les résistances série Rs1 et Rs2 , comme représenté dans la figure 3.4.1 page ci-contre.
La matrice admittance de la cellule élémentaire modifiée ainsi obtenue est :

Y2 =
(

Y1
−1 +

(
Rs1 0
0 Rs2

))−1

(3.4.1)

où Y1 est la matrice admittance de la cellule élémentaire intrinsèque :

Y1 =
(
Y1 + Y3 −Y3
YT − Y3 Y2 + Y3

)
(3.4.2)

Nous considérons les mêmes valeurs numériques que dans la section 3.3.2 page 126.
En particulier, nous prenons en compte la dispersion et l’atténuation des lignes
réelles utilisées comme éléments de distribution. Nous conservons l’hypothèse d’une
isolation non parfaite, avec 20log10 (C3/C1&2) = −30 dB.
Nous traçons dans la figure 3.4.2 page 134 l’évolution fréquentielle des paramètres

S et du gain en tension de l’amplificateur distribué pour une variation des résistances
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Figure 3.4.1 : Schéma équivalent de la cellule amplificatrice élémentaire avec ajout
des résistances série Rs1 et Rs2.

série Rs1 et Rs2 de 0 Ω à 20 Ω par pas de 5 Ω. Nous observons un effet bénéfique dès
5 Ω. Comme le montrent les diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s de la figure 3.4.3
page 135, la qualité du signal est significativement améliorée dès 5 Ω et elle varie
peu jusqu’à 20 Ω. La seule dégradation notable par rapport au signal d’entrée (cf.
figure 3.2.1.a page 119) est l’épaisseur des traits qui ne diminue pas quand Rs1 et
Rs2 augmentent. Cela est dû à l’isolation non idéale (ayant pris 20log10 (C3/C1&2) =
−30 dB), qui limite l’adaptation d’impédance −25 dB au mieux. La même applica-
tion numérique en prenant par exemple 20log10 (C3/C1&2) = −130 dB permet de le
confirmer (figures 3.4.4 page 136 et 3.4.5 page 137).
L’inclusion d’une résistance série en entrée et en sortie de la cellule amplifica-

trice élémentaire constitue donc un moyen efficace d’améliorer les performances de
l’amplificateur distribué. Si le calcul exact de son comportement est réalisé à partir
des équations de la formulation octopôlaire (section 2.4 page 103), il n’en demeure
pas moins utile de se référer aux équations de la formulation quadripôlaire pour
comprendre ce qui est en jeu. En reprenant les équations 2.3.25 à 2.3.28 page 66,
donnant la constante de propagation et l’impédance caractéristique des lignes artifi-
cielles d’entrée et de sortie, nous traçons dans la figure 3.4.6 page 138 leur évolution
en fonction de la fréquence dans les mêmes conditions que précédemment, seulement
pour la ligne d’entrée, la ligne de sortie étant identique. Nous constatons que la
constante d’atténuation de la ligne articifielle (Re (θA1)) augmente quand Rs1 et Rs2
augmentent, en particulier à l’approche des fréquences de Bragg, dont la première
se situe légèrement au-dessus de 200GHz. Cette augmentation de l’atténuation se
traduit par une diminution du gain (S21) aux fréquences correspondantes, comme
observé sur les figures 3.4.2 page suivante et 3.4.4 page 136.
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(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué.

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué et légende.

Figure 3.4.2 : Paramètres S et gain en tension d’un amplificateur distribué dont
les résistances série Rs1 et Rs2 des cellules amplificatrices élé-
mentaires varient de 0 Ω à 20 Ω par pas de 5 Ω, dans le cas où
20log10 (C3/C1&2) = −30 dB.
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Figure 3.4.3 : Réponses temporelles à 100Gbit/s d’un amplificateur distribué dont
les valeurs des paramètres sont listées dans les tableaux 2.4, pour
des résistances série Rs1 et Rs2 des cellules amplificatrices élé-
mentaires variant de 0 Ω à 20 Ω par pas de 5 Ω, dans le cas où
20log10 (C3/C1&2) = −30 dB.

135



Chapitre 3 Optimisation des performances de l’amplificateur distribué

(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué.

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué et légende.

Figure 3.4.4 : Paramètres S et gain en tension d’un amplificateur distribué dont
les résistances série Rs1 et Rs2 des cellules amplificatrices élé-
mentaires varient de 0 Ω à 20 Ω par pas de 5 Ω, dans le cas où
20log10 (C3/C1&2) = −130 dB.
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Figure 3.4.5 : Réponses temporelles à 100Gbit/s d’un amplificateur distribué dont
les valeurs des paramètres sont listées dans les tableaux 2.4, pour
des résistances série Rs1 et Rs2 des cellules amplificatrices élé-
mentaires variant de 0 Ω à 20 Ω par pas de 5 Ω, dans le cas où
20log10 (C3/C1&2) = −130 dB.
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Figure 3.4.6 : Constante de propagation θA1 et impédance caractéristique ZAc1 de
la ligne artificielle d’entrée.
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3.4.2 Dégénérescence
Nous considérons maintenant le cas de la dégénérescence, consistant à placer une

impédance Zdég = 1/(1/Rdég + jCdégω) + jLdégω en série avec la source de courant
YTV1 comme représenté dans la figure 3.4.7. Cette impédance de dégénérescence
consiste en une résistance Rdég qui permet de diminuer le gain de la cellule ampli-
ficatrice élémentaire. La capacité Cdég en parallèle de cette résistance permet d’en
annuler l’effet à haute fréquence en particulier près de la première fréquence de
Bragg et au-delà. L’inductance Ldég, intervenant en série avec le réseau RC parallèle
constitué de Rdég et Cdég, peut correspondre à un élément parasite d’implantation
du circuit ou au contraire à un ajout volontaire (cf. figure 5.3.2 page 195).

YT.V1

Y3

Zdég

Y1 Y2

Figure 3.4.7 : Schéma équivalent de la cellule amplificatrice élémentaire avec ajout
de l’impédance de dégénérescence Zdég.

Nous considérons le cas où l’isolation des cellules amplificatrices élémentaires n’est
pas infinie, en prenant 20log10 (C3/C1&2) = −30 dB, en se plaçant dans les mêmes
conditions que dans le paragraphe précédent mais en ommettant les résistances série
additionnelles Rs1 et Rs2. Nous traçons dans la figure 3.4.8 page 141 les paramètres
S et le gain en tension de l’amplificateur distribué et dans la figure 3.4.9 page 142
les facteurs de stabilité (dont la définition est rappelée dans la section 2.4.4 avec
l’équation 2.4.10 page 113), pour Rdég variant de 0 Ω à 30 Ω par pas de 7, 5 Ω, afin
d’avoir six courbes, Cdég variant simultanément de 0 fF à 48 fF par pas de 12 fF
et Ldég variant simultanément de 0 pH à 80 pH par pas de 20 pH. Nous constatons
une amélioration de l’adaptation et de la stabilité lorsque la valeur des composants
augmente. Pour le dernier cas (Rdég = 30 Ω, Cdég = 48 fF et Ldég = 80 pH), le
circuit est stable sur toute la bande fréquentielle d’analyse (µ > 1 et µ′ > 1). Cela
est un effet bénéfique de l’inductance de dégénérescence. A contrario, cette même
inductance a pour effet néfaste de faire chuter la bande passante, puisque le gain est
diminué à mesure que son effet devient significatif lorsque la fréquence augmente.
C’est la raison pour laquelle la résistance Rdég est utilisée, afin de diminuer également
le gain à basse fréquence et de recouvrer la bande passante attendue. Cette résistance
ayant à son tour l’effet néfaste de diminuer l’isolation à haute fréquence et donc de
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dégrader la stabilité, la capacité Cdég est utilisée pour contrecarrer cet effet.
Si dans l’application numérique présente cette façon d’améliorer les performances

théoriques de l’amplificateur distribué apparaît comme bien moins efficace et bien
plus délicate que la méthode des résistances série présentée dans la section précé-
dente, nous verrons plus loin (cf. chapitre 5) qu’elle peut tout de même s’avérer très
utile dans la pratique.
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(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué.

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué et légende.

Figure 3.4.8 : Paramètres S et gain en tension d’un amplificateur distribué pour
une impédance de dégénérescence Zdég = 1/(1/Rdég + jCdégω) +
jLdégω, pour Rdég variant de 0 Ω à 30 Ω par pas de 7, 5 Ω, Cdég
variant simultanément de 0 fF à 48 fF par pas de 12 fF et Ldég
variant simultanément de 0 pH à 80 pH par pas de 20 pH, avec
20log10 (C3/C1&2) = −30 dB.
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Figure 3.4.9 : Facteurs de stabilité µ et µ′ d’un amplificateur distribué pour une
impédance de dégénérescence Zdég = 1/(1/Rdég + jCdégω) + jLdégω,
pour Rdég variant de 0 Ω à 30 Ω par pas de 7, 5 Ω, Cdég variant simul-
tanément de 0 fF à 48 fF par pas de 12 fF et Ldég variant simulta-
nément de 0 pH à 80 pH par pas de 20 pH, avec 20log10 (C3/C1&2) =
−30 dB.

3.5 Impact de la cellule amplificatrice élémentaire :
modèle réaliste

Le modèle simplifié de cellule amplificatrice élémentaire étudié dans la section
précédente a permis d’identifier deux méthodes d’optimisation des performances
de l’amplificateur distribué. Il convient maintenant d’étudier leur mise en œuvre
lorsqu’un modèle plus réaliste est utilisé, prenant en compte les principales caracté-
ristiques de l’élément actif élémentaire utilisé, à savoir le transistor bipolaire.

3.5.1 Transistor bipolaire en émetteur commun
Un schéma équivalent petit-signal de complexité raisonnable, tout en étant repré-

sentatif des paramètres fondamentaux en jeu dans le fonctionnment du transistor
bipolaire, est représenté dans la figure 3.5.1 page suivante [Liu98].
Les paramètres du modèle sont les suivants :
– Rb, Re et Rc sont les résistances d’accès de la base, de l’émetteur et du collecteur,
respectivement ;

– rbe = β/gm0 est la résistance dynamique de la jonction base-émetteur, β étant
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rbeCbe

Cbc

gmVbiei

Re

RcRb
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Cceo
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Vbiei

Figure 3.5.1 : Schéma équivalent petit signal en Π d’un transistor bipolaire.

le gain en courant statique ;
– gm = gm0e−jωτ est la transconductance, où gm0 = qIc0/ηkT et τ est le temps de
transit du transistor ;

– Cbe = Cje + gm0τ et Cbc = Cjc sont les capacités des jonctions base-émetteur
et base-collecteur, respectivement. Lorsque le transistor est polarisé en direct,
la capacité Cbc se résume à la capacité de déplétion Cjc de la jonction base-
collecteur qui est polarisée en inverse, alors que la capacité Cbe contient une
composante correspondant à la capacité de déplétion Cje de la jonction base-
émetteur et une autre correspondant à la capacité de diffusion égale à gm0τ .

– Cceo est la capacité parasite extrinsèque présente entre le collecteur et l’émet-
teur.

Sa matrice admittance en configuration émetteur commun, notée YEC, est donnée
par :

YEC =
[
Y EC

11 Y EC
12

Y EC
21 Y EC

22

]

=


 1

rbe
+ jCbeω + jCbcω + 1

Rbc
−jCbcω − 1

Rbc

gm0e
−jωτ − jCbcω − 1

Rbc
jCbcω + 1

Rbc

−1

+
[
Rb +Re Re

Re Rc +Re

]
−1

+
[

0 0
0 jCceoω

]
(3.5.1)

Application numérique

Nous prenons Rb = 12 Ω, Rc = 2 Ω, Re = 3 Ω, Rbc = 100 kΩ, τ = 0,35 ps,
IC0 = 15mA, T = 300K, η = 1,17, Cjc = 10 fF , Cje = 22 fF (de sorte que
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Cbe = Cje + gm0τ = 195 fF ), Cceo = 5 fF et β = 30.
Une étude numérique préalable montre qu’avoir exactement la même valeur pour

la contribution du temps de transit τ dans la transconductance et la capacité de dif-
fusion pose un problème d’instabilité aux très hautes fréquences. Pour cette raison,
afin de disposer d’un modèle asymptotiquement réaliste, nous adoptons la modifica-
tion suivante : gm = gm0e−jω 3

4 τ . Une étude physique fine des différentes contributions
au temps de transit total du transistor permet d’expliquer cette nécessité [Liu98].
Nous traçons dans la figure 3.5.2 les paramètres S calculés jusqu’à 2THz, afin de

valider le comportement asymptotique 2. Nous vérifions que le paramètre S22 reste
inférieur à 0 dB aux très hautes fréquences.

Figure 3.5.2 : Paramètres S du modèle petit signal de la figure 3.5.1.

Nous traçons dans la figure 3.5.3 page ci-contre le paramètreH21, le gain de Mason
U , le produit H21.f , le produit

√
U.f et les facteurs de stabilité µ et µ′ . La lec-

ture des produits gain-fréquence à leur 2ème point d’inflexion, soit environ 100GHz,
aussi bien pour H21.f que pour

√
U.f , donne fT ≈ 340GHz et fmax ≈ 330GHz.

Ces valeurs sont représentatives des performances fréquentielles des transistors uti-
lisés dans nos travaux. Aux fréquences supérieures à fT et fmax, le modèle présente

2. Le modèle, dont nous calculons ici le comportement jusqu’à 2THz, n’est assurément pas
valable jusqu’à une telle fréquence. Il s’agit seulement ici d’en valider mathématiquement le com-
portement asymptotique.
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Figure 3.5.3 : Paramètres H21, gain de Mason U , produit H21.f , produit
√
U.f

et facteurs de stabilité µ et µ′ du modèle petit signal de transistor
représenté dans la figure 3.5.1, obtenus dans le cadre de l’application
numérique de la page 143.
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un comportement asymptotique satisfaisant. Les facteurs de stabilité restent > 1
(stabilité inconditionnelle). On observe néanmoins que le facteur µ passe très près
de 1, à la fréquence à laquelle le paramètre S22 s’approche de 0 dB. Localement au-
tour de cette même fréquence, le gain de Mason U présente une remontée. Lorsque
gm = gm0e−jωτ au lieu de gm0e−jω 3

4 τ , une instabilité apparaît dans cette région, se
traduisant sur le gain de Mason par deux pics, correspondants au passage par 0 dB
du paramètre S22.
En utilisant ce modèle de transistor bipolaire en émetteur commun comme cellule

amplificatrice élémentaire, nous reprenons le calcul des paramètres S de l’ampli-
ficateur distribué, en prenant en compte la dispersion des lignes et la variation
fréquentielle de l’impédance caractéristique et de l’atténuation linéique, conformé-
ment à la section 3.3 page 119. Le calcul de la capacité d’entrée et de sortie donne
respectivement 118 fF et 71 fF . En se basant sur les équations de la section 2.3.6
page 85, imposer l’égalité des longueurs des lignes donne comme résultat 1888µm
(cf équations 2.3.107 page 96), avec 64 Ω et 57 Ω pour l’impédance caractéristique
de la ligne d’entrée et de la ligne de sortie, respectivement, avec εreff1 = 3,6 et
εreff2 = 4,5. Si nous choisissons plutôt de ne pas imposer cette égalité et d’im-
poser une valeur maximale aux impédances caractéristiques, nous obtenons alors
(cf équations 2.3.104 à 2.3.106 page 94) 750µm et 1030µm pour les longueurs et
90 Ω et 65,5 Ω pour les impédances caractéristiques des lignes d’entrée et de sortie,
respectivement, avec εreff1 = εreff2 = 3,6. Nous traçons dans la figure 3.5.4 page
suivante les paramètres S obtenus dans ce dernier cas, pour un nombre de cellules
amplificatrices élémentaires distribuées égal à 10. La faible isolation de la cellule
amplificatrice élémentaire, inférieure à 30 dB se traduit au niveau de l’amplificateur
distribué par des performances dégradées : les paramètres S11 et S22 présentent des
valeurs supérieures à 0 dB, signe d’instabilité potentielle, sur une large gamme de
fréquences ; l’adaptation est médiocre ; le paramètre S21 présente des ondulations
dans la bande importantes. Le transistor bipolaire en émetteur commun n’est donc
pas un bon candidat pour constituer la cellule amplificatrice élémentaire d’un am-
plificateur distribué.
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Figure 3.5.4 : Paramètres S d’un amplificateur distribué constitué de 10 cellules
consistant en la configuration à émetteur commun du modèle de
transistor représenté dans la figure 3.5.1 page 143.

3.5.2 Optimisation de la cellule amplificatrice élémentaire à
base de transistor bipolaire

Nous avons vu à partir de la section 2.4.4 page 111 que le comportement de
l’amplificateur distribué est intrinsèquement très sensible à l’isolation de la cellule
amplificatrice élémentaire. On peut donc penser qu’un étage cascode, présentant
une meilleure isolation, sera plus adapté. Il présente de plus l’avantage de diminuer
sensiblement la capacité et la résistance de sortie, voire d’obtenir une résistance
de sortie négative dans certaines gammes de fréquence, permettant de compenser
l’atténuation linéique de la ligne réelle utilisée comme élément de distribution en
sortie [Dei89].
Dans le cas spécifique d’un transistor bipolaire, deux éléments supplémentaires

posent problème :
1. la présence de la résistance dynamique base-émetteur rbe de quelques dizaines

d’ohms, qui augmente fortement l’atténuation linéique de la ligne artificielle
d’entrée ;

2. la présence d’une forte capacité d’entrée, dominée par la capacité de diffusion
(gm0τ) de la jonction base-émetteur, qui diminue fortement la fréquence de
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Bragg de la ligne artificielle d’entrée.
Ainsi, Kobayashi a proposé en 1994 l’utilisation d’un étage à collecteur commun
en guise de buffer d’entrée de la cellule cascode, afin d’en augmenter fortement
l’impédance d’entrée [Kob94]. La capacité d’entrée s’en trouve fortement réduite
et la résistance d’entrée peut être négative dans certaines gammes fréquentielles,
permettant de compenser l’atténuation linéique des lignes réelles utilisées comme
éléments de distribution en entrée 3.
Afin de déterminer la matrice admittance d’une telle cellule, nous utilisons les for-

mules de transformation entre les matrices admittances des différentes configurations
(émetteur commun, base commune et collecteur commun), déduites de l’admittance
indéterminée du réseau à trois accès du modèle de la figure 3.5.1 page 143 [Liu98].
En partant de la matrice admittance en émetteur commun YEC, nous obtenons la
matrice admittance en base commune YBC et la matrice admittance en collecteur
commun YCC par les équations suivantes :

YEC =
[
Y EC

11 Y EC
12

Y EC
21 Y EC

22

]

YBC =
[
Y BC

11 Y BC
12

Y BC
21 Y BC

22

]

=
[
Y EC

11 + Y EC
12 + Y EC

21 + Y EC
22 −Y EC

12 − Y EC
22

−Y EC
21 − Y EC

22 Y EC
22

]
(3.5.2)

YCC =
[
Y CC

11 Y CC
12

Y CC
21 Y CC

22

]

=
[

Y EC
11 −Y EC

11 − Y EC
12

−Y EC
11 − Y EC

21 Y EC
11 + Y EC

12 + Y EC
21 + Y EC

22

]
(3.5.3)

Nous considérons la cellule amplificatrice élémentaire représentée dans la figure 3.5.5
page ci-contre. Nous cascadons un étage à collecteur commun et un étage cascode,
constitué d’un étage à émetteur commun et d’un étage à base commune cascadés.
La résistance RCC correspond à la résistance de polarisation de l’étage à collecteur
commun. Zdég est l’impédance de dégénérescence de l’étage à émetteur commun.
Pour calculer la matrice admittance de l’ensemble afin de l’injecter dans les équa-

tions 2.4.2 et 2.4.9 page 106 pour calculer les paramètres S de l’amplificateur distri-
bué, nous procédons comme présenté dans la figure 3.5.6 page ci-contre.

3. En contre-partie, ce phénomène introduit un risque important d’instabilité.
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CCY
RCC

ECY

Zdég

BCY

Etage 

émetteur commun

Etage 

collecteur commun

Etage 

base commune

Configuration optimale de cellule amplificatrice élémentaire à 

base de transistor bipolaire, d’après Kobayashi

Figure 3.5.5 : Configuration optimale de cellule amplificatrice élémentaire à base
de transistor bipolaire[Kob94].
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Figure 3.5.6 : Principe de calcul de la matrice admittance de la cellule amplifica-
trice élémentaire de la figure 3.5.5.
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Figure 3.5.7 : Paramètres S de la cellule amplificatrice élémentaire de la figure
3.5.5, consistant en un étage à collecteur commun suivi d’une étage
cascode.

Application numérique

Nous conservons les valeurs des paramètres de l’application numérique 3.5.1 page 143.
Nous prenons RCC = 150 Ω et Zdég = Rdég + jωLdég = 0. Nous traçons dans la fi-
gure 3.5.7 les paramètres S de la cellule amplificatrice élémentaire. Par rapport à
la figure 3.5.2 page 144 représentant les paramètres S pour la configuration émet-
teur commun, nous observons une augmentation de la bande passante (S21), une
meilleure isolation (S12) et des paramètres S11 et S22 bien plus proches de 0 dB,
traduisant le fait que les impédances d’entrée et de sortie sont plus élevées. Il existe
même une région où leur valeur est supérieure à 0 dB, ce qui correspond à une
impédance à partie réelle négative. C’est cette caractéristique qui permet la com-
pensation, dans une certaine mesure, des pertes des lignes réelles utilisées comme
éléments de distribution ([Dei89, Kob94]).
Le calcul des paramètres des lignes, toujours d’après les équations 2.3.104 à 2.3.107

page 96, compte tenu des capacités d’entrée et de sortie valant respectivement
17,5 fF et 10,3 fF , donne : Zc1 = 63,4 Ω, Zc2 = 56,7 Ω et l1 = l2 = 288µm, avec
εreff1 = 3,6 et εreff2 = 4,5. Nous traçons dans la figure 3.5.8 page ci-contre les para-
mètres S de l’amplificateur distribué en résultant. Nous observons une amélioration
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3.5 Impact de la cellule amplificatrice élémentaire : modèle réaliste

Figure 3.5.8 : Paramètres S de l’amplificateur distribué utilisant la cellule amplifi-
catrice élémentaire de la figure 3.5.5.

très significative par rapport aux paramètres S de l’émetteur commun (cf. figure 3.5.4
page 147). La figure 3.5.9.a page 152, représentant la constante d’atténuation des
lignes artificielles d’entrée et de sortie, Re(θA1/l1) et Re(θA2/l2), respectivement,
permet d’en observer la faible valeur en dessous de la première fréquence de Bragg.
Cela est l’effet précisément recherché par l’utilisation d’un étage à collecteur com-
mun en cascade avec un étage cascode, en guise de cellule amplificatrice élémentaire,
en comparaison des caractéristiques obtenues avec un étage à émetteur commun (cf.
figure 3.5.9.b page 152) et avec un étage cascode (cf. figure 3.5.9.c page 152).
Afin d’améliorer les performances, nous utilisons les deux méthodes présentées

dans la section 3.4 page 132. Nous introduisons les résistances série Rs1 = 10 Ω
et Rs2 = 10 Ω. Nous traçons dans la figure 3.5.10 page 153 les paramètres S de
l’amplificateur distribué pour Rdég variant de 0 Ω à 15 Ω par pas de 5 Ω et Ldég
variant simultanément de 0 pH à 22,5 pH par pas de 7,5 pH. À mesure que les
valeurs des paramètres augmentent, nous observons une amélioration de l’adaptation
et une augmentation de la bande passante, au prix d’une réduction du gain en
basses fréquences et d’une augmentation de la valeur maximale du paramètre S12.
Finalement, nous traçons dans la figure 3.5.11 page 154 le diagramme de l’oeil à
100Gbit/s obtenu pour la dernière valeur des paramètres soit Rdég = 15 Ω et Ldég =
22,5 pH.
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(a) Etage à collecteur commun en cascade avec
un étage cascode.

(b) Etage à émetteur commun. (c) Etage cascode.

Figure 3.5.9 : Constante d’atténuation linéique des lignes artificielles d’entrée et
de sortie d’un amplificateur distribué selon le type de cellule ampli-
ficatrice élémentaire.
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(a) Paramètres S de l’amplificateur distribué (légende : cf. figure 3.5.10.b)

(b) Gain en tension de l’amplificateur distribué et légende.

Figure 3.5.10 : Paramètres S et gain en tension de l’amplificateur distribué utilisant
la cellule amplificatrice élémentaire de la figure 3.5.5, pour une
impédance de dégénérescence Zdég = Rdég + jLdégω dont Rdég varie
de 0 Ω à 15 Ω par pas de 5 Ω et Ldég varie simultanément de 0 pH
à 22,5 pH par pas de 7,5 pH.
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Figure 3.5.11 : Diagramme de l’oeil à 100Gbit/s de l’amplificateur distribué de la
figure 3.5.10 pour Rdég = 15 Ω et Ldég = 22,5 pH.

3.6 Conclusion
Dans ce chapitre, les équations exactes du comportement en régime petit signal

de l’amplificateur distribué, qui ont été développées dans le chapitre 2, ont été uti-
lisées pour étudier l’impact des principales non-idéalités des lignes de transmission
utilisées comme éléments de distribution et de la cellule amplificatrice élémentaire.
Cette étude a montré que les lignes coplanaires utilisées, qui sont réalisées sur InP,
n’ont que peu d’influence sur les performances de l’amplificateur distribué, compara-
tivement à la cellule amplificatrice élémentaire, qui utilise des transistors bipolaires.
Dans un premier temps, l’utilisation d’un modèle simplifié a permis d’identifier

deux méthodes d’optimisation des performances, à savoir d’une part l’introduction
de pertes par l’utilisation de résistances placées en série en entrée et en sortie de la
cellule amplificatrice élémentaire, et d’autre part l’introduction d’une dégénérescence
inductive et résistive de sa transconductance.
Dans un second temps, l’utilisation d’un modèle réaliste de cellule amplificatrice

élémentaire, qui rend compte des principales caractéristiques du transistor bipolaire,
a permis d’une part d’en identifier l’architecture optimale et d’autre part de mettre
en œuvre en pratique les deux méthodes d’optimisation mentionnées.
Il en résulte l’architecture générique de cellule amplificatrice élémentaire à base

de transitors bipolaires qui est utilisée dans la suite du manuscrit et adaptée selon
les spécificités rencontrées dans les chapitres 4 et 5.
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CHAPITRE 4

Amplificateurs distribués single-ended
à 100Gbit/s en TBH InP 0,7 µm

4.1 Introduction
L’amplificateur distribué single-ended est l’exemple le plus simple et le plus fré-

quent de mise en application du principe de l’amplification distribuée. Dans ce cha-
pitre, nous présentons la conception et la mesure d’un ensemble de trois circuits
réalisés dans la technologie TBDH InP 0,7 µm du III-V Lab [God08].
Deux objectifs principaux sous-tendent cette démarche. D’une part, la validation

d’une méthodologie de conception basée sur les éléments théoriques présentés dans
les chapitres 2 et 3, ainsi que l’identification des éventuelles limites. D’autre part,
l’étude et l’optimisation du comportement temporel en grand signal de l’amplifi-
cateur distribué, les chapitres précédents ne s’étant intéressés qu’au comportement
petit-signal.
La méthodologie de conception se décompose selon les trois étapes suivantes :
1. Conception de la cellule amplificatrice élémentaire.
2. Conception des lignes coplanaires utilisées comme éléments inductifs de dis-

tribution.
3. Conception de l’amplificateur complet.

Organisation du chapitre

Le chapitre 4 est organisé de la façon suivante :
Section 4.2 : Cellule amplificatrice élémentaire
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Section 4.3 : Lignes coplanaires
Section 4.4 : Amplificateurs distribués single-ended
Section 4.5 : Mesures
Section 4.6 : Comparaison à l’état de l’art

4.2 Cellule amplificatrice élémentaire

4.2.1 Choix des transitors
Dans la figure 4.2.1 page suivante sont représentées les principales caractéristiques

statiques et fréquentielles des trois tailles de transistor disponibles dans la techno-
logie TBDH InP 0,7µm du III-V Lab, à savoir les transistors T5B3H7, T7B3H7 et
T10B3H7, respectivement de longueur d’émetteur 5, 7 et 10µm. On observe que le
T5B3H7 a des performances fréquentielles légèrement meilleures et une excursion en
courant pouvant aller jusqu’à environ 25mA. La tension de claquage des transistors
valant environ 4,5V (cf. section 1.6.4 page 44) et la tension de déchet valant environ
1V au courant maximum de chaque transistor, une amplitude de tension maximale
de 3,5V peut être supportée. Dans une charge de 25 Ω, cela nécessiterait une ampli-
tude de courant de 140mA. Quelle que soit la taille du transistor, on voit bien qu’il
sera nécessaire d’en placer plusieurs en parallèle pour pouvoir générer un tel courant
de collecteur. Nous choisissons donc le T5B3H7, qui a les meilleures performances
fréquentielles et dont la mise en parallèle sous forme d’amplificateur distribué, qui
permettra dès 6 cellules d’atteindre l’excursion en courant requise, bénéficiera de la
valeur minimale de sa capacité parasite Cbc.

4.2.2 Architecture
L’étude menée dans la section 3.5.2 page 147 a montré l’intérêt de l’architec-

ture cascode avec buffer d’entrée, introduite par Kobayashi en 1994 [Kob94], dans
le cadre d’une analyse fréquentielle petit-signal autour d’un unique point de po-
larisation. Il convient maintenant d’étudier l’impact d’une variation de ce point de
polarisation, en guise de première prise en compte du comportement en grand signal.
Pour ce faire, nous utilisons le modèle des transistors du III-V Lab développé

conjointement avec l’Université Technique du Danemark [Joh11]. Les effets grand
signal sont pris en compte indifféremment en utilisant le modèle « Agilent HBT » 1

ou « HBT UCSD » 2. Dans la figure 4.2.2 page 158 sont représentés trois candidats

1. http://cp.literature.agilent.com/litweb/pdf/ads2008/ccnld/ads2008/AgilentHBT_Model.
2. http://hbt.ucsd.edu/.
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Figure 4.2.1 : Réseaux de courbes statiques (IC , VCE), courbes de fT , fmax et Cbc
en fonction du courant de collecteur à une tension VCE = 1, 6V , des
transistors T5B3H7, T7B3H7 et T10B3H7 de la technologie TBDH
InP 0,7µm du III-V Lab, respectivement de longueur d’émetteur 5,
7 et 10µm (traits pleins : mesure, traits avec symbole « rond » :
modèle ; source : T.K. Johansen, Université Technique du Dane-
mark).
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Identifie le transistor dont le cycle de charge statique est tracé 

Figure 4.2.2 : Simulation de l’évolution fréquentielle, pour plusieurs points de po-
larisation, des résistances série et des capacités parallèles d’entrée
et de sortie des étages émetteur commun, cascode et cascode avec
buffer d’entrée.

158



4.2 Cellule amplificatrice élémentaire

de cellule amplificatrice élémentaire : de gauche à droite, l’émetteur commun, le
cascode et le cascode avec buffer d’entrée. Pour les comparer, nous simulons leur
comportement fréquentiel petit-signal respectif en balayant une excursion de points
de polarisation représentative du fonctionnement en régime grand-signal. Ces points
de polarisation sont visualisés pour chaque cellule en traçant le cycle de charge
statique du transistor connaissant la plus grande excursion en courant et tension.
Afin de faire une comparaison significative, nous nous assurons que les points de
polarisation balayés sont identiques ou quasiment, dans les trois cas.
Dans la même figure 4.2.2 sont représentées les évolutions fréquentielles de la

capacité parallèle et de la résistance série vues en entrée et en sortie des trois cellules.
La cellule cascode avec buffer d’entrée (courbes en magenta) permet d’obtenir les
capacités d’entrée et de sortie les plus faibles, ainsi que les résistances d’entrée et
de sortie les plus élevées. On note la tendance de ces dernières à passer par des
valeurs négatives, permettant la compensation des pertes des lignes artificielles mais
augmentant significativement le risque d’instabilité. On constate un autre avantage
de cette architecture, crucial pour un bon fonctionnement en régime grand signal :
la sensibilité réduite des capacités d’entrée et de sortie à la variation du point de
polarisation. Parmi les autres avantages bien connus de l’étage cascode avec buffer
d’entrée figurent une plus grande bande passante et une meilleure isolation [Tro07].
Sur cette base, l’architecture générique que nous proposons est présentée dans

la figure 4.2.3 page suivante. Pour en maximiser les performances, les principaux
paramètres d’optimisation sont les lignes inductives L1 et L2, qui permettent d’in-
troduire un effet de peaking fréquentiel, ainsi que la résistance de dégénerescence
d’émetteur RE, qui permet de jouer sur le compromis gain-bande. S’ajoutent les
capacités de découplage Cd de l’alimentation de collecteur des étages à collecteur
commun (Vcef ) et de l’alimentation de base de l’étage à base commune (Vbc), ainsi
que les résistances de charge et de polarisation des étages collecteur commun R1 et
R2.

Principale contribution apportée

Si cette architecture s’inscrit dans la continuité de [Bae06] et [Hur08], notre princi-
pal apport se situe dans l’utilisation de la technique d’optimisation introduite dans
la section 3.4.1 page 132, à savoir l’introduction des résistances d’amortissement
Rs1 et Rs2 . Cette technique pourrait sembler de prime abord quelque peu simpliste,
mais son originalité réside dans le fait qu’elle va à l’encontre de la philosophie ha-
bituellement suivie pour concevoir un amplificateur distribué très large bande. En
effet, depuis [Dei89] et [Kob94], en se rappelant que le produit gain-bande ultime de
l’amplificateur distribué est limité par l’atténuation des lignes artificielles de trans-
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Figure 4.2.3 : Architecture générique de la cellule amplificatrice élémentaire pro-
posée.

mission 3, de sorte qu’on ne peut pas augmenter indéfiniment le nombre de cellules
et qu’il en existe un nombre optimum (cf. équation 2.3.57 page 73), l’un des objec-
tifs poursuivis pour toujours augmenter ce produit gain-bande est la compensation
des pertes. L’utilisation de la cellule cascode avec buffer d’entrée répond précisé-
ment à cette logique. Cependant, en supposant qu’il soit possible de synthétiser une
cellule amplificatrice élémentaire parfaite de ce point de vue, i.e. permettant finale-
ment d’annuler les pertes, on se retrouverait alors dans l’un des cas idéaux traités
dans le chapitre 2, par exemple celui correspondant à la figure 2.4.4 page 110 dans
la section 2.4.3. L’étude de ce cas théorique a permis de montrer qu’il était alors
nécessaire d’introduire un degré d’optimisation supplémentaire pour améliorer les
performances de l’amplificateur distribué 4. Précisément, nous avons montré dans la
section 3.4.1 page 132 comment des résistances série d’amortissement en entrée et
en sortie pouvaient jouer ce rôle.
En somme, la méthodologie consiste à réduire les pertes autant que possible,

en utilisant une architecture de cellule amplificatrice élémentaire adaptée, avec un
degré d’optimisation grossier qui correspond en l’occurrence au nombre d’étages
à collecteur commun cascadés, puis à ajouter des pertes, par des résistances série

3. Qu’elle soit dûe aux parasites résistifs des cellules amplificatrices élémentaires ou aux pertes
des lignes réelles utilisées comme éllément de distribution.

4. En particulier en atténuant les ondulations dans la bande, les pics à la coupure et les remon-
tées hors bande (les modes d’ordre supérieurs).
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4.2 Cellule amplificatrice élémentaire

d’amortissement en entrée et en sortie de chaque cellule, en guise de réglage fin.

4.2.3 Optimisation
Choix du nombre d’étages à collecteur commun

La première étape consiste donc à déterminer le nombre optimum d’étages à col-
lecteur commun cascadés, qui permet de minimiser les capacités parallèles d’entrée et
de sortie et de maximiser les résistances série tout en présentant à hautes fréquences
des valeurs légèrement négatives.
Nous traçons dans la figure 4.2.4 page suivante la simulation de l’évolution fré-

quentielle de ces paramètres, pour plusieurs points de polarisation, pour un, deux
et trois étages à collecteur commun. La capacité et la résistance de sortie n’étant
pas impactées par le nombre d’étages, le choix se fait sur la capacité et la résistance
d’entrée. Compte tenu des courbes de la capacité d’entrée, on serait tenté de choisir
trois étages, cas pour lequel elle est minimale, valant entre 12 et 27 fF , soit des
valeurs très proches de la capacité de sortie qui varie entre 9 et 23 fF , ce qui est par
ailleurs toujours préférable.
Cependant, du point de vue de la résistance d’entrée, on constate que le cas de

deux étages constitue un bon compromis entre le cas d’un seul étage, où elle reste
positive sur toute la bande, et le cas de trois étages, où des valeurs négatives valant
environ −40 Ω sont atteintes vers 70 − 80GHz. En se rappelant l’équation 2.3.99
page 88 selon laquelle fBragg = 1/

(
πZrC

′ (1 + Z2
r / (Z2

c − Z2
r ))
)
, les valeurs de la

capacité d’entrée pour deux étages, variant entre 15 et 29 fF , donnent des fréquences
de coupure théoriques variant respectivement entre 259 et 134GHz 5.
La cellule cascode avec deux étages à collecteur commun est de ce fait préférée,

car elle offre à la fois un potentiel en bande passante a priori compatible avec la
vitesse de fonctionnement de 100GBd qui est visée, tout en permettant d’avoir une
résistance série en entrée présentant des valeurs modéremment négatives, minimisant
donc le risque d’instabilité.
On note que dans tous les cas de figure, la résistance série de sortie est fortement

négative, valant jusqu’à −100 Ω entre 10 et 20GHz. Pour ce comportement caracté-
ristique de l’amplificateur cascode, Kobayashi préconise dans [Kob94] un réseau de
résistances parallèles constituant une contre-réaction entre le collecteur et la base de
l’étage base commune. En pratique, la difficulté à réaliser des résistances de valeurs
élevées dans un espace restreint, compte tenu de la technologie utilisée, rend cette
méthode difficile à appliquer.

5. En prenant Zr = 50 Ω et Zc = 80 Ω.
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Figure 4.2.4 : Simulation de l’évolution fréquentielle, pour plusieurs points de po-
larisation, des résistances série et des capacités parallèles d’entrée et
de sortie d’étages cascode avec simple, double et triple buffer d’en-
trée.
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4.2 Cellule amplificatrice élémentaire

Optimisation de L1, L2 et RE

L’objectif est de jouer sur la réponse fréquentielle de la transonductance YT de la
cellule amplificatrice élémentaire. En effet, l’équation 2.3.54 :

Gv = −YTZAc2

2
e−n

θA2 +θA1
2

cosh
(
θA1

2

)
cosh

(
θA2

2

) sinh(n θA2−θA1
2 )

sinh( θA2−θA1
2 )

obtenue dans la section 2.3.3 page 66, nous rappelle que la réponse fréquentielle
globale de l’amplificateur distribué y est directement proportionnelle.
La ligne L1 correspond à l’interconnexion entre le collecteur de l’étage émetteur

commun et l’émetteur de l’étage base commune, au sein de l’étage cascode. Réalisée
en micro-ruban, en métal 2, la longueur minimale nécessaire à l’interconnexion suffit
à fournir un effet de peaking modéré, sans nécessiter plus d’optimisation.
La ligne L2 correspond à l’interconnexion entre le collecteur de l’étage base com-

mune et la ligne de sortie. Trois réalisations différentes sont réalisées, présentées
ci-après dans la section 4.2.4 (cf. figure 4.2.5 page 165).

Choix de R1, R2

Les résistances R1 et R2 ont deux fonctions. D’une part, elles servent de résistance
de polarisation des transistors à collecteur commun. À ce titre, leur valeur est choisie
pour que leur cycle de charge soit dans une région (Ic ; Vce) suffisamment éloignée de
la zone de saturation (faibles valeurs de Vce), de la zone de claquage ou d’emballement
thermique (fortes valeurs de Vce ou de IcVce, respectivement), ainsi que de la zone
d’effet Kirk (fortes valeurs de Ic). D’autre part, elles servent de résistance de charge
des étages à collecteur commun. À ce titre, elles influent sur le gain en tension de
chaque étage, qui doit être le plus proche possible de 1, ainsi que sur l’impédance
d’entrée présentée par chaque étage, qui doit être la plus élevée possible tout en
modérant les valeurs négatives qu’elle prend à hautes fréquences.
Compte tenu de tous ces éléments, l’optimisation de R1 et R2 a mené aux valeurs

140 et 90 Ω, respectivement.

4.2.4 Réalisation de trois versions de cellules
Trois versions de cellule amplificatrice élémentaires ont été réalisées, pour trois

amplificateurs distribués finaux, nommés « SDA1 », « SDA2 » et « SDA3 » (cf. fi-
gure 4.2.5 page 165).
Les deux premières versions (SDA1 et SDA2) ont une résistance de dégénérescence

RE égale à 5 Ω, afin d’avoir un gain élevé. Les résistances série d’amortissementRs1 et
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Rs2 sont égales à 10 Ω pour SDA1. Combinées à la ligne coplanaire de peaking située
au niveau du collecteur de l’étage base commune, elles permettent d’en atténuer
les effets néfastes que sont les ondulations sur la réponse fréquentielle. Pour SDA2,
cette ligne est minimisée autant que possible, de sorte qu’il ne reste qu’un tronçon de
ligne micro-ruban correspondant au parasite de l’interconnexion entre le collecteur de
l’étage base commune et la ligne coplanaire de sortie de l’amplificateur distribué. Afin
de maximiser la bande passante, les résistances d’amortissement sont omises. Pour
maximiser encore la bande passante, la troisième version, SDA3, a une résistance de
dégénérescence RE égale à 10 Ω.
Les capacités de découplage sont maximisées, en fonction de l’espace disponible

entre les cellules mises en oeuvre. Des valeurs d’environ 0,7 pF et 0,8 pF sont mises
en oeuvre dans les cellules de SDA2 et SDA3, au niveau des alimentations Vcef et
Vbc, respectivement. Ces valeurs atteignent 1,3 pF et 1,6 pF dans le cas de SDA1,
car la mise en oeuvre de la ligne coplanaire de peaking conduit à une distance plus
grande entre les lignes coplanaires d’entrée et de sortie de l’amplificateur distribué.

4.3 Lignes coplanaires

4.3.1 Motifs de test
Une vue schématique transversale de principe de la technologie TBDH InP du

III-V Lab est représenté dans la figure 4.3.1 6 page 166. Des lignes coplanaires
peuvent être réalisées préférentiellement dans les deux niveaux métalliques supé-
rieurs, dont l’épaisseur est de 1,2µm. Le niveau métallique inférieur, ne faisant que
0,56µm d’épaisseur, présenterait plus de pertes.
La principale difficulté de la conception de lignes coplanaires réside dans la bonne

connaissance de l’empilement des diélectriques qui sont utilisés :
– Le substrat en InP a initialement une épaisseur de 600µm, puis 160µm ±10µm
lorsque la plaque est amincie pour être découpée. Sa permittivité relative vaut
12,8 et sa tangente de pertes vaut tan (δ) = 0,0002.

– Dessus sont déposées deux couches de diélectrique, de type polyimide ou ,
d’épaisseur égale à 2µm en pleine plaque, dont la permittivité relative vaut
2,9 et la tangente de pertes tan (δ) = 0,005.

Cet empilement de plusieurs couches de diélectriques différents, ainsi que la varia-
tion des épaisseurs selon l’environnement, rendent le dimensionnement a priori des
lignes coplanaires délicat. Pour cette raison, des motifs de tests ont été réalisés (cf.
figure 4.3.2 page 167), afin d’extraire les paramètres caractéristiques (cf. figure 4.3.3

6. NB : les proportions ne sont pas respectées.
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(a) Cellule amplificatrice élémentaire du circuit SDA1.
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(b) Cellule amplificatrice élémentaire du circuit SDA2.
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(c) Cellule amplificatrice élémentaire du circuit SDA3.

Figure 4.2.5 : Schéma électrique et dessin des cellules amplificatrices élémentaires
des trois amplificateurs distribués single-ended réalisés.
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Figure 4.3.1 : Schéma de principe, en coupe transversale, de la technologie TBDH
InP du III-V Lab.

page 168). L’extraction repose sur l’utilisation des motifs CC et CO pour retrancher
les accès, selon la formule d’épluchage suivante 7 :

ZLigne = (Ymesure −YCO)−1 − (YCC −YCO)−1 (4.3.1)

Les paramètres caractéristiques des lignes, à savoir l’impédance caractéristique Zc,
l’atténuation linéique Re(γ) et la permittivité relative effective εreff = (c0β/2πf)2,
où β = Im (γ), sont alors calculés en utilisant la matice chaîne, avec θ = γl

CLigne =
[

cosh( θ2) Zcsinh( θ2)
1
Zc

sinh( θ2) cosh( θ2)

]
(4.3.2)

Si les mesures des paramètres S des motifs ont été réalisées jusqu’à 110GHz, il
est difficile de se prononcer de manière définitive sur le comportement observé sur
l’impédance caractéristique extraite, qui décroît fortement au-delà de 30GHz (cf.
figure 4.3.3 page 168). On retiendra néanmoins les informations suivantes :
– Pour les dimensions de lignes utilisées, la permittivité relative effective des lignes
coplanaires en métal 2 et métal 3 vaut respectivement environ 4,5 et 3,5.

– Sur cette base, l’impédance caractéristique peut être calculée relativement sim-
plement en utilisant les équations analytiques rappelées dans la section 3.3.1
page 120, en considérant un modèle théorique équivalent de ligne coplanaire
reposant sur un seul diélectrique, de permittivité relative notée εreq , dont la va-
leur dépend du niveau métallique, menant aux valeurs de permittivité relative
effective données plus haut.

Les mesures (traits pleins) et les équations analytiques (traits pointillés), présentées
dans la figure 4.3.3 page 168, coïncident relativement bien, sauf pour l’impédance
caractéristique au-delà de 30GHz. L’origine de cette différence n’a pas pu être déter-

7. On utilise les formules de transformation habituelles entre matrices S, Z, Y et C.
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minée avec certitude, l’hypothèse la plus plausible étant une limitation fréquentielle
de la validité de la méthode d’épluchage utilisant simplement des motifs CO et CC.

s=20 µm 
w=11 µm 

s=16 µm 
w=20 µm 

s=7 µm 
w=7 µm 

CC 

CO 

Ligne 
(400 µm) 

(a) Motifs de lignes coplanaires en métal 2.

s=15 µm 
w=15 µm 

s=22 µm 
w=15 µm 

s=31 µm 
w=10 µm 

CC 

CO 

Ligne 
(400 µm) 

(b) Motifs de lignes coplanaires en métal 3.

Figure 4.3.2 : Motifs de lignes coplanaires réalisées dans la technologie TBDH InP
du III-V Lab. Les paramètres s et w sont définis dans la figure 3.3.1
page 120.

4.3.2 Calcul des paramètres des lignes coplanaires
Pour les trois cellules amplificatrices élémentaires considérées, les capacités d’en-

trée et de sortie retenues pour le calcul des paramètres des lignes coplanaires utilisées
comme éléments de distribution sont Cin = 17,5 fF et Cout = 12,5 fF . Les lignes
des circuits SDA1 et SDA2 sont réalisées avec le deuxième niveau d’interconnexion.
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(a) Paramètres caractéristiques des motifs de
lignes coplanaires en métal 2.

(b) Paramètres caractéristiques des motifs de
lignes coplanaires en métal 3.

Figure 4.3.3 : Mesures (traits pleins) et calcul analytique (traits pointillés) des
paramètres caractéristiques des motifs de lignes coplanaires de la
figure 4.3.2 page précédente.
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Figure 4.3.4 : Evolution des paramètres des lignes réelles en fonction de Zc2, pour
SDA1 et SDA2 (εreff = 4,5).

La permittivité relative effective retenue est donc 4,5. Les équations déterminées
dans la section 2.3.6 page 85 sont utilisées pour calculer les paramètres des lignes,
en considérant des impédances de référence Zr1 et Zr2 égales à 50 Ω et en imposant
la valeur de l’impédance caractéristique Zc1 de la ligne d’entrée. Nous traçons dans
la figure 4.3.4 l’évolution des paramètres Zc2, l1 et l2, en fonction de Zc1 variant de
60 à 80 Ω, ainsi que les fréquences de Bragg des lignes d’entrée et de sortie, fBragg1

et fBragg2 . Par construction, pour chaque point calculé, les paramètres sont tels que
les conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages sont respec-
tées. On remarque d’ailleurs logiquement que les courbes de fBragg1 et fBragg2 sont
confondues (égalité des déphasages). On constate que ces dernières ne descendent
pas en dessous de 110GHz. On peut donc choisir arbitrairement les longueurs des
lignes auxquelles on souhaite travailler entre 120 et 360µm. Ce choix est dicté d’une
part par la nécessité d’avoir suffisamment d’espace entre les cellules pour mettre en
oeuvre les capacités de découplage et d’autre part par la nécessité de limiter la taille
maximale de l’amplificateur distribué. Une longueur de 200µm est un bon compro-
mis. Pour cette longueur, les fréquences de Bragg valent environ 165 − 185GHz,
soit suffisamment plus que le débit symbole visé (100GBd). On a alors Zc1 = 68 Ω
et Zc2 = 61 Ω. En toute rigueur, pour ces dernières valeurs, le respect parfait des
conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages donne l1 = 198µm
et l2 = 221µm, avec fBragg1 = fBragg2 = 167GHz. Nous choisissons de déroger à
cette règle stricte par simplicité de réalisation en prenant des lignes de longueur iden-
tiques, égales à 200µm. Comme nous l’avons démontré dans la section 2.3.6 page 85,
nous aurions pu à la fois imposer la condition d’égalité des longueurs des lignes tout
en respectant les conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages en
réalisant les lignes d’entrée et de sortie dans des niveaux d’interconnexion différents.
Comme le montre le récapitulatif des paramètres dans le tableau 4.1 page suivante,
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Paramètres Symbole Ligne Ligne Unité
d’entrée de sortie

Capacité parasite Cin/out 17,5 12,5 fF
Li

gn
es

ré
el

le
s Permittivité

εreff_1/2 4,5 4,5 -
relative effective
Longueur l1/2 200 200 µm

Impédance
Zc_1/2 68 61 Ω

caractéristique
Séparation G1/2 20 20 µm

Largeur W1/2 15 17 µm

Li
gn

es
ar

ti
fi

ci
el

le
s

Inductance linéique L1/2 0,430 0,386 pH/µm

Capacité linéique C1/2 0,093 0,104 fF/µm

Impédance
ZAc_1/2 48,8 48,2 Ω

caractéristique
Retard pur

τ1/2 1,76 1,60 ps
par cellule

Table 4.1 : Paramètres des lignes pour SDA1 et SDA2.

l’écart au respect parfait des conditions s’avère en l’occurrence négligeable, puisque
nous obtenons ZAc1 = 48,8 Ω et ZAc2 = 48,2 Ω, ainsi que τ1 = 1,76 ps et τ2 = 1,60 ps.
La même méthodologie est appliquée pour SDA3, dont les lignes sont réalisées

avec le troisième niveau d’interconnexion, menant aux paramètres listés dans le
tableau 4.2 page ci-contre.

4.4 Amplificateurs distribués single-ended

4.4.1 Architecture complète
L’architecture complète de l’amplificateur distribué SDA1 est présentée dans la

figure 4.4.1 page 172, le principe étant le même pour SDA2 et SDA3. Les cellules
sont distribuées le long des lignes coplanaires d’entrée et de sortie, utilisées comme
éléments de distribution, dont les paramètres ont été déterminés dans le paragraphe
précédent. Aux capacités de découplage présent dans chaque cellule, pour l’alimen-
tation de collecteur de l’étage collecteur commun et pour l’alimentation de base
de l’étage base commune, sont ajoutés des réseaux de découplage constitués d’une
résistance RD en série avec une capacité CD, placés en parallèle de chaque point
d’alimentation de chaque cellule, terminés par les accès d’alimentation notés Vcef
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Paramètres Symbole Ligne Ligne Unité
d’entrée de sortie

Capacité parasite Cin/out 17,5 12,5 fF
Li

gn
es

ré
el

le
s Permittivité

εreff_1/2 3,6 3,6 -
relative effective
Longueur l1/2 200 200 µm

Impédance
Zc_1/2 70 64 Ω

caractéristique
Séparation G1/2 15 15 µm

Largeur W1/2 15 22 µm

Li
gn

es
ar

ti
fi

ci
el

le
s

Inductance linéique L1/2 0,443 0,405 pH/µm

Capacité linéique C1/2 0,090 0,099 fF/µm

Impédance
ZAc_1/2 49,9 50,1 Ω

caractéristique
Retard pur

τ1/2 1,77 1,62 ps
par cellule

Table 4.2 : Paramètres des lignes pour SDA3.

et Vbc. Les polarisations d’entrée et de sortie, notées respectivement Vbb et Vcc, sont
appliquées au travers des charges 50 Ω des lignes d’entrée et de sortie, chacune étant
découplée par un réseau RDCD comme précédemment mentionné. Au prix d’une
surconsommation, cette méthode de polarisation permet de s’affranchir de tés de
polarisation en entrée et en sortie. Seules des capacités de liaison restent alors né-
cessaires pour s’affranchir des composantes continues internes du circuit vis-à-vis de
l’extérieur.
Le choix du nombre de cellules amplificatrices est dicté par le gain visé (section

4.4.2) et par le fonctionnement en grand signal, en particulier par l’optimisation du
cycle de charge des transistors de sortie (section 4.4.3 page suivante). Un nombre de
huit cellules a été ainsi déterminé.

4.4.2 Simulations des paramètres S
Les paramètres S des trois amplificateurs distribués, simulés jusqu’à 150GHz,

sont représentés dans la figure 4.4.2 page 173. On observe tout d’abord sur les para-
mètres S11 et S22 une très bonne adaptation, meilleure que 10 dB sur toute la bande,
indiquant un très bon dimensionnement des paramètres des lignes coplanaires vis-
à-vis des impédances d’entrée et de sortie des cellules amplificatrices élémentaires.
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Figure 4.4.1 : Architecture complète de l’amplificateur distribué SDA1.

L’isolation (S12) reste supérieure à 30 dB. Le gain à basse fréquence de SDA1, SDA2
et SDA3 vaut respectivement 19,3, 19,4 et 17,3 dB. La bande passante à −3 dB vaut
respectivement 94,8, 100,2 et 121,6GHz. Les performances obtenues correspondent
aux trois compromis présentés dans la section 4.2.4 page 163, récapitulés dans le
tableau 4.3 page 174.
On constate dans les trois cas une très faible ondulation du gain et l’absence de

pic à l’approche de la fréquence de coupure. Le premier point résulte de la très
bonne adaptation, qui tient à l’optimisation des lignes de transmission artificielles.
Le second point tient d’une part à l’atténuation linéique des lignes de transmission
artificielles, à la fois faible mais suffisante pour obtenir un effet d’amortissement
bénéfique, et d’autre part au fait que la fréquence de coupure de la transconductance
YT des cellules amplificatrices élémentaires est bien inférieure à la fréquence de Bragg
des lignes de transmission artificielles.

4.4.3 Simulations temporelles
Les simulations temporelles permettent de vérifier et d’optimiser le fonctionne-

ment des circuits en régime transitoire et en grand signal. À cet égard, le choix
du nombre de cellules vise à optimiser le cycle de charge des transistors les plus
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4.4 Amplificateurs distribués single-ended

3 dB 

94,8 GHz 

3 dB 

100,2 GHz 

3 dB 

121,6 GHz 

(a) (b) (c) 

Figure 4.4.2 : Paramètres S des trois amplificateurs distribués single-ended SDA1
(a), SDA2 (b) et SDA3 (c), simulés jusqu’à 150GHz.
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP

Paramètres Unité SDA1 SDA2 SDA3

Rs1 / Rs2 Ω 10 / 10 0 / 0 0 / 0
RE Ω 5 5 10
L1 - parasite de connexion (micro-ruban)

L2 -
ligne coplanaire parasite de connexion

G = 4µm, W = 15µm ligne de type
et L = 50µm micro-ruban

S21 à 0,1GHz dB 19,3 19,4 17,3
Bande passante

GHz 94,8 100,2 121,6
à −3 dB

Ondulation dB 0,4 0,8 2

Isolation dB > 40 > 42 > 36

S11 | S22

GHz
< −15 dB 0− 128 | 0− 128 0− 96 | 0− > 160 0− 88 | 0− > 160
< −10 dB 0− > 160 | 0− > 160
< −5 dB 0− > 160 | 0− > 160

Table 4.3 : Récapitulatif des principaux paramètres de conception et des perfor-
mances fréquentielles des trois amplificateurs distribués SDA1, SDA2
et SDA3.

critiques, subissant l’excursion en courant et tension la plus contraignante. En l’oc-
currence, dans chaque cellule amplificatrice élémentaire, il s’agit du transistor en
configuration base commune. Nous traçons dans la figure 4.4.3 page ci-contre le
cycle de charge du transistor de la huitième et dernière cellule, obtenu à l’issue
d’une simulation transitoire consistant à attaquer le circuit avec un signal d’entrée
cadencé à 111Gbit/s. Le cycle de charge dynamique, représentant la courbe paramé-
trée [Ic(t) ; Vce(t)], montre un fonctionnement optimum, où l’excursion en courant
et tension est maximisée, tout en évitant les zones à risque, à savoir la saturation
aux forts Ic et faibles Vce, le claquage électrique aux forts Vce et faibles Ic, ainsi que
le claquage électro-thermique aux forts Ic · Vce.
Les diagrammes de l’oeil en entrée et en sortie des trois versions SDA1, SDA2

et SDA3 sont respectivement présentés dans les figures 4.4.4, 4.4.5 et 4.4.6, pages
176 et 177. Ils sont tracés pour trois amplitudes du signal d’entrée différentes, à
l’issue de simulations transitoires à 111Gbit/s. La figure 4.4.7 page 177 permet de
constater que pour l’amplitude de simulation la plus élevée, les trois circuits entrent
en saturation, ce qui se traduit par une compression du gain, en l’occurrence de
1 dB pour SDA1, de 0,6 dB pour SDA2 et de 0,4 dB pour SDA3. Cette saturation
permet d’écrêter sur les niveaux haut et bas du signal les surtensions observées à
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4.4 Amplificateurs distribués single-ended

Figure 4.4.3 : Cycle de charge du transistor de sortie (base commune) de la dernière
cellule amplificatrice.

plus faible amplitude. Ces dernières sont dues aux distorsions linéaires (ondulations
de la réponse fréquentielle, en particulier du temps de propagation de groupe). En
modifiant les polarisations des circuits, il est possible de faire intervenir cette effet
non-linéaire à plus faible amplitude. Pour le cas présenté, les polarisations sont
réglées pour une amplitude de sortie maximale. On relève qu’elle se situe autour
de 3Vpp, en cohérence avec la figure 4.4.3. Les valeurs des courants et tensions
d’alimentation sont récapitulées dans le tableau 4.4 :

Paramètres Unité SDA1 SDA2 SDA3
Vcc Icc V mA +7,25 +67 +7,25 +67 +8,0 +85
Vbc Ibc V mA +2,5 +3,1 +2,5 +3,1 +2,5 +3,64
Vbb Ibb V mA +3,05 +4,5 +3,05 +4,5 +3,15 +4,45
Vcef Icef V mA +3,0 +189 +3,0 +189 +3,3 +202

Pdiss W +1,07 +1,07 +1,37

Table 4.4 : Alimentations des trois circuits SDA1, SDA2 et SDA3, pour l’amplitude
de sortie maximale (d’après la simulation).
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP

Figure 4.4.4 : Simulations temporelles de SDA1 à 111Gbit/s.

Figure 4.4.5 : Simulations temporelles de SDA2 à 111Gbit/s.
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4.4 Amplificateurs distribués single-ended

Figure 4.4.6 : Simulations temporelles de SDA3 à 111Gbit/s.
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Figure 4.4.7 : Evolution de l’amplitude de sortie et du gain en tension en fonction
de l’amplitude d’entrée de SDA1, SDA2 et SD3, d’après les simula-
tions transitoires à 111Gbit/s des figures 4.4.4, 4.4.5 et 4.4.6.
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP

4.4.4 Implantation
Le dessin, réalisé sous Cadence Virtuoso, ainsi qu’une microphotographie du cir-

cuit SDA1 sont représentés dans la figure 4.4.8. Ils sont quasiment identiques pour
les circuits SDA2 et SDA3. Les accès hyperfréquences IN et OUT sont de type
coplanaire, avec une largeur de 100µm et un espacement de 50µm, correspondant
à une impédance caractéristique de 50 Ω. Les quatre alimentations Vcc, Vbc, Vcef et
Vbb sont accessibles au travers de plots de 100 × 100µm2. Les alimentations Vcc et
Vbb sont découplées par un réseau parallèle composé d’une capacité de grande valeur
(typiquement entre 5 et 10 pF ) en série avec une résistance d’amortissement de 5 Ω.
La dimension des circuits est de 1, 6× 2, 8mm2.

IN 

OUT 

Vcef Vbb 

Vcc Vbc 

IN 

OUT 

Vcef Vbb 

Vcc Vbc 

Figure 4.4.8 : Dessin et microphotographie de l’amplificateur distribué single-
ended SDA1 (dimension : 1, 6× 2, 8mm2).
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4.5 Mesures

(a) (b) 

(c) 

Figure 4.5.1 : Paramètres S des trois amplificateurs distribués single-ended SDA1
(a), SDA2 (b) et SDA3 (c), mesurés jusqu’à 110GHz.

4.5 Mesures

4.5.1 Mesure des paramètres S
Les paramètres S des trois circuits SDA1, SDA2 et SDA3 mesurés jusqu’à 110GHz

sont représentés dans la figure 4.5.1 et leurs principales caractéristiques sont réca-
pitulées dans le tableau 4.5 page suivante. En comparaison avec les performances
simulées, présentées dans la section 4.4.2 page 171, nous constatons tout d’abord un
bon accord entre la simulation et la mesure de la bande passante à −3 dB. Néan-
moins, le gain mesuré est inférieur de plusieurs décibels au gain simulé. Nous avons
en effet dû le réduire en diminuant les polarisations afin d’obtenir un fonctionne-
ment stable des amplificateurs. Cette nécessité est liée à la différence encore plus
importante constatée sur l’isolation. En effet, l’isolation mesurée est moins bonne
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP

Paramètres Unité SDA1 SDA2 SDA3

S21 à 0,1GHz dB 15,9 15,0 15,0
Bande passante

GHz 93 > 110 > 110
à −3 dB
Ondulation dB 6,1 7,5 5,5

Isolation dB > 25 > 21 > 19

S11 / S22

GHz
< −15 dB 0− 50 / 0− 37, 5 0− 50 / 0− 40 0− 55 / 0− 50
< −10 dB 0− 62,5 / 0− 60 0− 67,5 / 0− 62,5 0− 70 / 0− 69
< −5 dB 0− 110 / 0− 110 0− 74 / 0− 82 0− 110 / 0− 110

Table 4.5 : Principales caractéristiques extraites des paramètres S mesurés des cir-
cuits SDA1, SDA2 et SDA3.

par rapport à la simulation de 15 à 21 dB, donnant lieu à une dégradation impor-
tante de l’adaptation et de la stabilité, comme illustré dans la figure 3.3.7 page 129.
Une différence est donc logiquement également observée sur l’adaptation, avec une
dégradation en mesure allant jusqu’à une quinzaine de décibels.
Cet écart important entre simulation et mesure n’est pas dû à un défaut de mo-

délisation du transistor, celui-ci rendant très bien compte de l’ensemble des carac-
téristiques en jeu, en particulier de l’isolation (cf. [Joh11]). Une hypothèse plausible
est une qualité insuffisante des masses ac qui résulte de l’implantation réelle des
cellules amplificatrices élémentaires (cf. figure 4.2.5 page 165). Cette limitation gé-
nérale des circuits single-ended est bien connue et est encore plus critique dans le
cas de l’amplificateur distribué, puisque nous avons vu dans les chapitres 2 et 3 que
son isolation globale est par construction moins bonne que l’isolation propre des
cellules amplificatrices élémentaires. Concrètement, cela signifie que les masses ac
qui doivent être présentées au collecteur des étages à collecteur commun, à la base
de l’étage à base commune, ainsi qu’à l’émetteur de l’étage à émetteur commun,
présentent en réalité des éléments parasites dus aux découplages ou aux îlots de
plans de masse nécessairement imparfaits, créant des contre-réactions indésirables.
La seule solution réellement efficace est d’opter pour une architecture différentielle,
qui exploite le concept de masse virtuelle. C’est précisément l’objet du chapitre 5.
En dépit de ce constat, les performances fréquentielles obtenues sont au niveau

de l’état de l’art (cf. tableau 4.6 page 184), les amplificateurs distribués single-
ended existants dans la littérature ne pouvant par construction pas déroger à cette
limitation. Compte tenu de l’application visée, le paramètre le plus important reste la
performance en fonctionnement temporel grand signal, objet de la section suivante.
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4.6 Comparaison à l’état de l’art

4.5.2 Mesures numériques
Les diagrammes de l’œil mesurés en sortie des trois amplificateurs distribués

SDA1, SDA2 et SDA3, ainsi que le signal appliqué en entrée sont présentés dans
la figure 4.5.2 page suivante. Les mesures ont été faites à 86Gbit/s, compte tenu
des équipements de mesure alors disponibles. Pour un signal d’entrée de 519mV ,
on mesure 2,70, 2,65 et 2,37V en sortie de SDA1, SDA2 et SDA3, respectivement 8.
Il a été à nouveau nécessaire de réduire significativement les polarisations pour sta-
biliser les amplificateurs, le gain grand signal obtenu étant alors égal à 14,3, 14,2 et
13,2 dB, respectivement, ce qui correspondant à quelques décibels de compression,
par rapport aux valeurs de gain extraites des mesures des paramètres S dans la sec-
tion 4.5.1 page 179. Il est à noter que les amplitudes des séquences atteignent 2,91,
2,75 et 2,99V , respectivement 9. Ces grandeurs sont directement comparables à la
seule information d’amplitude de signal temporel disponible dans la littérature (cf.
tableau 4.6 page 184).
Deux conclusions principales découlent de ces résultats :
– Les mesures temporelles grand signal confirment la tendance à l’instabilité de
ces trois amplificateurs distribués single-ended. Cela se perçoit sur la moindre
qualité des diagrammes de l’oeil de sortie en comparaison du signal d’entrée qui
est visiblement plus propre.

– Néanmoins, la capacité à fournir un signal de sortie de forte amplitude est
démontrée. Les niveaux d’amplitude atteints sont par ailleurs sensiblement
meilleurs que l’état de l’art (cf. tableau 4.6 page 184).

4.6 Comparaison à l’état de l’art
Les principales caractéristiques des trois amplificateurs distribués single-ended

réalisés sont comparées à l’état de l’art dans le tableau 4.6 page 184. Il est à noter
que seule la référence [Hur08] fournit des mesures de diagrammes de l’oeil, sans pour
autant fournir d’information sur la grandeur la plus pertinente, à savoir l’amplitude
de l’oeil. Nous pouvons donc seulement comparer les amplitudes des séquences. Les
résultats présentés dans cette référence sont une adaptation, dans une version plus
avancée de la technologie TBDH InP de l’IAF, des travaux initiés par Schneider

8. On considère ici l’amplitude de l’œil, soit la différence µ(1) − µ(0) entre la moyenne des
niveaux 1 et celle des niveaux 0, dans une étroite fenêtre temporelle représentant l’instant de
décision. Cette mesure standard est réalisée automatiquement par l’oscilloscope.

9. Il s’agit là de la grandeur µ(1)− µ(0) mesurée par l’oscilloscope en prenant tous les points 1
et 0 sans restriction sur la fenêtre temporelle. Cette mesure standard est réalisée automatiquement
par l’oscilloscope.
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP

(a) 

(b) 

(c) 

(d) 

Figure 4.5.2 : Diagrammes de l’oeil mesurés à 86Gbit/s : signal d’entrée (a), sortie
de SDA1 (b), SDA2 (c) et SDA3 (d).
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4.7 Conclusion

dans une technologie antérieure [Sch05, Sch06]. Dans la thèse [Sch06], portant
sur des amplificateurs distribués single-ended, figurent des mesures de paramètres S
dont certaines font apparaître clairement des signatures typiques d’un comportement
instable, par exemple à la page 99.
Ces observations nous permettent de conclure que la mise en oeuvre d’amplifi-

cateurs distribués dans une configuration single-ended est sujette à des problèmes
d’instabilité particulièrement difficile à résoudre, d’autant plus compte tenu de l’ap-
plication visée, à savoir l’amplificateur de signaux de données numériques, dont la
très grande largeur de bande ne permet pas la pleine exploitation des techniques de
stabilisation classiques.

4.7 Conclusion
Dans ce chapitre, la conception d’amplificateurs distribués a été introduite. Les

spécificités du transistor bipolaire plaident pour une architecture de cellule ampli-
ficatrice élémentaire de type cascode avec buffer d’entrée. Nous en avons présenté
une variante améliorée, mettant en oeuvre des résistances d’amortissement en série
au niveau de l’entrée et de la sortie, en lien avec la première méthode d’optimisation
étudiée dans le chapitre 3. Trois variantes de cellules amplificatrices ont alors été
conçues, constituant les trois amplificateurs distribués single-ended SDA1, SDA2 et
SDA3, réalisés dans la technologie TBDH InP 0,7µm du III-V Lab. Les simulations
petit-signal en paramètres S et grand signal en transitoire ont montré de très bonnes
performances, validant les choix architecturaux et le dimensionnement des éléments
constitutifs. Cependant, les contraintes d’implantation, en particulier les parasites
des masses ac, ont donné lieu à une forte diminution de l’isolation, qui a conduit à
une dégradation de la stabilité et de l’adaptation d’impédance des circuits. Moyen-
nant de réduire le gain, en réduisant les alimentations, un fonctionnement stable a
pu être obtenu, démontrant des caractéristiques fréquentielles et temporelles à l’état
de l’art.
À l’issue de ce chapitre, un certain nombre d’enseignements se dessinent. Tout

d’abord, la méthodologie de conception d’amplificateurs distribués, basée sur les
éléments théoriques des chapitres 2 et 3, a été validée. Des bandes passantes su-
périeures à 90GHz et des amplitudes de sortie atteignant 3V ont été démontrées.
Néanmoins, la configuration single-ended pour un amplificateur distribué très large
bande s’avère pénalisée par les parasites de masses ac, plaidant donc pour une mise
en oeuvre dans une configuration différentielle, pour bénéficier du concept de masse
virtuelle. C’est précisément l’objet du chapitre 5.
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Chapitre 4 Amplificateurs distribués single-ended à 100Gbit/s en TBH InP
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CHAPITRE 5

Amplificateur distribué différentiel
avec sélecteur 2:1 intégré à

100Gbit/s en TBH InP 0,7 µm

5.1 Introduction
Le 22 juin 1995, T. Y. K. Wong déposait un brevet intitulé High frequency, dif-

ferential limiting distributed amplifier [Won96a], accordé et publié en date du 27
août 1996 par l’USPTO 1, dans lequel il présentait la première mise en œuvre diffé-
rentielle du concept d’amplificateur distribué. Il présentait en octobre de la même
année à la conférence GaAs IC 2 à San Diego une réalisation en technologie TBH
AlGaAs/GaAs pour les télécommunications optiques à 10Gbit/s [Won95], qu’il dé-
taillait l’année suivante dans l’article A 10 Gb/s AlGaAs/GaAs HBT High Power
Fully Differential Limiting Distributed Amplifier for III-V Mach-Zehnder Modulator
[Won96b]. Depuis, de nombreuses publications ont fait état d’amplificateurs distri-
bués différentiels comme driver de modulateur de Mach-Zehnder, pour les systèmes
à 10Gbit/s, 40Gbit/s, 100Gbit/s en 4 × 25GBd, puis finalement à 100GBd. En
2004, Baeyens et al. publiaient un driver distribué différentiel fournissant une am-
plitude différentielle de 11,3Vpp à 40Gbit/s [Bae04], établissant le record de produit
vitesse× amplitude avec 452V.Gbit/s. Il ne sera battu qu’en 2013 pour s’établir
à 660V.Gbit/s, avec un signal de sortie d’amplitude différentielle égale à 5,9Vpp à
112Gbit/s (revue [3]), sujet du présent chapitre.

1. United States Patent and Trademark Office, http://www.uspto.gov/.
2. 17th Annual IEEE Gallium Arsenide Integrated Circuit (GaAs IC) Symposium, 1995.
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Chapitre 5 Amplificateur distribué différentiel avec sélecteur 2:1 à 100Gbit/s

Comme nous avons eu l’occasion de le préciser dès l’introduction (cf. page 5), mi-
nimiser le nombre d’interfaces à 100Gbit/s, dans l’optique d’une utilisation système,
permet de maximiser les performances. En 2005, Suzuki et al. publiaient un ampli-
ficateur distribué différentiel intégrant en entrée un sélecteur 2:1 [Suz05]. Mesuré en
grand signal à 80Gbit/s, une amplitude de sortie différentielle de 5,4Vpp était ob-
tenue, démontrant un produit vitesse× amplitude de 432Gbit.s−1.V . L’intégration
d’un sélecteur 2:1 permet de travailler à un débit moitié en entrée, minimisant ainsi
le nombre d’interfaces critiques au débit de sortie. S’inscrivant dans cette logique,
ce chapitre exploite la méthodologie et les résultats présentés dans les chapitres 2,
3 et 4 pour réaliser un amplificateur distribué différentiel, intégrant en entrée un
sélecteur 2:1.

Organisation du chapitre

Le chapitre 5 est organisé de la façon suivante :
Section 5.2 : Sélecteur 2:1 à 100Gbit/s
Section 5.3 : Cellule amplificatrice élémentaire
Section 5.4 : Amplificateur distribué différentiel avec sélecteur 2:1 à 100Gbit/s
Section 5.5 : Mesures numériques
Section 5.6 : Comparaison à l’état de l’art

5.2 Sélecteur 2:1 à 100Gbit/s

5.2.1 Principe de base
Le bloc de base d’un circuit numérique bipolaire est la paire différentielle, fonction-

nant naturellement comme un commutateur de courant suivant les lois présentées
dans la figure 5.2.1 page ci-contre , où VIN = Vbe1 − Vbe2 est la tension différentielle
de base, VT = kT/q est la tension thermodynamique, valant environ 26mV à 300K,
IE est le courant de polarisation d’émetteur, Ic = Ic1−Ic2 est le courant de collecteur
différentiel, en considérant β/ (β + 1) ≈ 1, où β est le gain en courant du transitor
[Bar98]. Ces équations sont valables tant que Vbe1 et Vbe2 sont très supérieurs à VT ,
ce qui en pratique est toujours le cas. La caractéristique de commutation de courant
suit une loi de type tangente hyperbolique. Lorsque l’amplitude de la tension diffé-
rentielle VIN est suffisamment grande devant VT , l’amplitude de la tension de sortie
différentielle reste constante 3, ne dépendant plus que du courant de polarisation IE

3. Comportement appelé « limiteur ».
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5.2 Sélecteur 2:1 à 100Gbit/s

IE 

VIN 

Ic1 Ic2 

Figure 5.2.1 : Fonction de transfert statique de la paire différentielle bipolaire.

et de la résistance de charge Rc des collecteurs, valant 2RcIE. L’avantage de cette
propriété est illustrée dans la figure 5.2.2 page suivante, où le signal d’entrée, com-
portant des interférences entre symboles et du bruit, est appliqué à la fonction de
transfert statique de la paire différentielle bipolaire, qui fournit en sortie un signal
régénéré en amplitude. On observe également un effet redresseur bénéfique sur les
fronts montants et descendants du signal, avec néanmoins une augmentation visible
de la gigue. Pour obtenir également un phénomène de régénération temporelle, il est
en effet nécessaire d’introduire un signal d’horloge, commandant dans un arrange-
ment à base de paires différentielles les instants auxquels cette fonction de transfert
statique est appliquée au signal. Un tel arrangement peut consister par exemple en
une bascule D [Kon05].
Autour de ce bloc élémentaire, mis en œuvre dans des arrangements asynchrones

ou synchrones, les principes de base des circuits numériques bipolaires ultra-rapides,
présentés dans la référence [Mol08], consistent à utiliser des étages émetteurs suiveurs
en amont de chaque paire différentielle, remplissant trois fonctions :

1. D’une part, la bonne polarisation des transistors, les circuits numériques uti-
lisant par nécessité des liaisons continues entre chaque étage.

2. D’autre part, une transformation de l’impédance de l’entrée de la paire diffé-
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Signal de sortie 

Signal d’entrée 

Figure 5.2.2 : Illustration de l’effet limiteur de la paire différentielle bipolaire, re-
posant sur la non-linéarité de la loi de type tangente hyperbolique de
sa transfert statique.
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rentielle, qui est fortement capacitive 4 et faiblement résistive 5, vers une impé-
dance ramenée en entrée des émetteurs suiveurs, qui est faiblement capacitive
et fortement résistive. Cette propriété offre deux avantages importants :

a) Elle permet de réaliser le cas échéant 6 une adaptation très large bande
en plaçant simplement en parallèle de l’entrée d’un émetteur suiveur une
résistance d’adaptation 7.

b) Elle permet de diminuer la charge capacitive vue par un étage amont,
telle qu’une sortie de paire différentielle chargée par des résistances de
collecteur, diminuant d’autant le pôle RC en jeu.

3. Enfin, l’entrée de la paire différentielle étant fortement capacitive, le signal
l’attaquant est ainsi présenté par un étage émetteur suiveur dont l’impédance
de sortie est faible, de sorte que le pôle RC alors en jeu est diminué.

5.2.2 Architecture
Le sélecteur 2:1 reprend exactement l’approche présentée dans la référence

[Kon09], à savoir l’association d’un sélecteur 2:1 et d’un buffer de puissance fournis-
sant une amplitude de sortie élevée. Son architecture est présentée dans la figure 5.2.3
page suivante. Les entrées de données single-ended IN1 et IN2, mises en forme dans
leur buffer de donnée (« BD ») respectif, sont multiplexées temporellement dans le
coeur de sélecteur (« CS ») au rythme du signal d’horloge single-ended Clk, mis
en forme dans le buffer d’horloge (« BH »). Les signaux complémentaires générés
en sortie du coeur de sélecteur, au débit double par rapport aux données d’entrée,
sont amplifiés par le buffer de puissance (« BP »). Typiquement, pour des données
d’entrée et une horloge cadencées respectivement à 50Gbit/s et 50GHz, le signal
de sortie est donc cadencé à 100Gbit/s.

Coeur de sélecteur

Le coeur du sélecteur (« CS ») consiste en la mise en parallèle de deux paires diffé-
rentielles au niveau de leurs sorties 8, au travers d’une paire de noeuds de sommation

4. Dominée par l’effet Miller sur la capacité Cbc, ainsi que la capacité de diffusion de la jonction
base-émetteur.

5. À cause de la résistance dynamique du transistor bipolaire rbe = ηVT /IB0 ne valant que
quelques dizaines d’ohms.

6. i.e. dans le cas d’une interface avec l’extérieur ou avec un étage lointain dont les signaux sont
amenés par une ligne de transmission.

7. Avec idéalement une faible composante inductive.
8. Bien que ressemblant, il ne s’agit pas stricto sensu d’une cellule de Gilbert, abus de langage

fréquemment opéré.
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IN1 

IN2 

Clk OUT 

OUTb 

Sélecteur 2:1 

BD 

BH 

BD 

CS BP 

BP : Buffer de puissance 

CS : Cœur de sélecteur 

BH : Buffer d’horloge 

BD : Buffer de données 

Figure 5.2.3 : Architecture du sélecteur 2:1.
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communs chargés par une paire de résistances égales à 40 Ω. Les alimentations des
émetteurs de ces deux paires correspondent respectivement aux deux collecteurs
d’une troisième paire différentielle, qui est contrôlée de façon complémentaire par le
signal d’horloge. Moyennant d’être convenablement aligné temporellement par rap-
port aux signaux de données, le signal d’horloge sélectionne ainsi alternativement
une voie ou l’autre, ce qui constitue le multiplexage temporel recherché.
Les deux premières paires différentielles sont précédées d’une paire d’étages émet-

teurs suiveurs et la troisième est précédée de deux paires d’étages émetteurs suiveurs,
conformément aux objectifs et principes présentés dans la section 5.2.1 page 186.
Les premiers étages d’émetteurs suiveurs sont polarisés au niveau de l’émetteur au
travers de résistances de 100 Ω sous −2V . Le cas échéant, les étages suivants sont
polarisés au niveau de l’émetteur au travers de résistances de 150 Ω sous −3,3V . En-
fin, la troisième paire différentielle est polarisée au niveau de l’émetteur au travers
d’une résistance de 25 Ω sous −3,3V .
Les deux entrées données et l’horloge du cœur de sélecteur sont transmises par

deux buffers de données (« BD ») et un buffer d’horloge (« BH »), respectivement,
ayant pour rôle générique de réduire la sensibilité à l’amplitude des signaux d’entrée,
ainsi que de présenter une impédance d’entrée 50 Ω.

Buffer d’horloge

Le buffer d’horloge (« BH ») repose sur la structure Cherry-Hooper avec contre-
réaction active par émetteur suiveur [Hol04], variante optimisée et populaire de la
version originelle [Che63]. Cette architecture permet d’obtenir un gain et une bande
passante significativement plus élevés que la paire différentielle classique. Les deux
paires différentielles sont polarisées au travers de résistances d’émetteur de 40 Ω et
80 Ω sous −3,3V . Les résistances de charge de la première et de la deuxième paire
différentielle valent 50 Ω. Elles ont un impact sur le gain et la réponse fréquentielle
de l’étage 9, du fait de la contre-réaction. Pour une bonne polarisation de l’ensemble,
deux paires d’étages émetteurs suiveurs sont cascadées en entrée, polarisées au tra-
vers de résistances de 100 Ω sous−2V et 150 Ω sous−3,3V , respectivement. L’entrée
du buffer d’horloge est chargée par une résistance 50 Ω parallèle réalisant l’adapta-
tion large bande. L’entrée complémentaire est utilisée comme référence, permettant
de régler le rapport cyclique du multiplexage. Un pont diviseur avec des résistances
50 Ω permet à la fois la bonne polarisation des transistors de la voie complémentaire,
l’introduction d’un rapport de division ad-hoc, ainsi qu’un filtrage passe-bas associé
à une capacité de 5 pF afin de filtrer les éventuels parasites présents sur le signal de
référence.

9. La fréquence du pôle et le facteur de qualité.
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Buffer de données

Le buffer de donnée (« BD ») consiste en la mise en cascade de deux paires diffé-
rentielles classiques avec buffer d’entrée par simple émetteur suiveur. Afin d’attaquer
les entrées données du coeur de sélecteur avec un signal dont la composante dc de
mode commun permette une bonne polarisation des étages suivants, en particulier
la non-saturation des transistors des trois paires différentielles, la dernière paire dif-
férentielle du buffer de données doit fournir un signal faiblement négatif, d’où sa
polarisation d’émetteur au travers d’une résistance de 90 Ω sous −3,3V pour avoir
un courant de polarisation faible, ainsi que sa résistance de collecteur de seulement
15 Ω, pour avoir une chute de tension faible. En contre-partie, afin d’augmenter le
gain de ce buffer de données, un étage supplémentaire est ajouté en amont, alimenté
au travers d’une résistance de 70 Ω sous −3,3V avec une paire de résistances de
collecteur de 50 Ω. Les émetteurs suiveurs de la première et de la deuxième paire
différentielle sont polarisés au travers de résistances de 120 Ω et 90 Ω, respectivement,
sous −2V . La mise en cascade de deux paires différentielles avec buffer permet aussi
d’augmenter la réjection du mode commun, rendant possible un interfaçage single-
ended en entrée. L’adaptation large bande en entrée est réalisée par une résistance
50 Ω parallèle. L’entrée complémentaire est mise à la masse au travers d’une ré-
sistance 25 Ω afin d’assurer la bonne polarisation des transistors et l’établissement
d’une composante continue de référence ad-hoc 10.

Buffer de puissance

Le buffer de puissance (« BP »), recevant les signaux complémentaires multiplexés
issus du coeur de sélecteur (« CS »), a pour fonction de les amplifier jusqu’à une am-
plitude différentielle de 2Vpp. Pour ce faire, des résistances de collecteur de 70 Ω sont
utilisées. Etant en parallèle de l’impédance 50 Ω présentée par les étages suivants,
l’amplitude de courant alors nécessaire pour atteindre 1Vpp sur chaque voie com-
plémentaire est d’environ 34mApp. Des simulations transitoires permettent alors de
déterminer que la taille optimale des transitors de la paire différentielle pour fournir
ce courant sans trop dégrader les temps de montée correspond à deux transistors
de longueur d’émetteur 7µm en parallèle. Ils sont polarisés au travers d’une résis-
tance de 30 Ω sous −3,3V . Compte tenu de l’amplitude du signal de sortie, il est
nécessaire d’ajouter une tension de collecteur positive égale à +1,5V . Les émetteurs
suiveurs en amont de cette paire différentielle sont également constitués de deux
transistors de 7µm en parallèle, polarisés au travers d’une résistance de 40 Ω sous
−2V . Afin d’atteindre un gain suffisant pour attaquer cette ultime paire différen-

10. i.e. égale à celle présente sur l’autre entrée.
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tielle de puissance avec un signal suffisamment élevé pour pleinement bénéficier de
l’effet redresseur sur les fronts montants et descendants des signaux (cf. figure 5.2.2
page 188), un étage amplificateur supplémentaire est utilisé en amont. La paire dif-
férentielle a une charge de collecteur constituée d’une résistance de 25 Ω en série avec
une inductance de 35 pH, qui apporte un peaking fréquentiel améliorant la bande
passante de l’ensemble. Elle est polarisée au travers d’une résistance de 60 Ω sous
−3,3V et les émetteurs suiveurs en amont au travers d’une résistance de 150 Ω sous
−2V .

5.3 Cellule amplificatrice élémentaire

5.3.1 Architecture
L’architecture générique de la cellule amplificatrice élémentaire de l’amplifica-

teur distribué différentiel est basée sur l’architecture introduite dans la section 4.2.2
page 156, mise en œuvre dans une configuration différentielle. Présentée dans la
figure 5.3.1 page suivante, elle consiste en un double étage collecteur commun diffé-
rentiel précédant un étage cascode différentiel. Une polarisation négative des étages
collecteur commun (VEE1), au travers des résistances R1 et R2, ainsi que de la paire
différentielle (VEE2), au travers des résistances REE, est adoptée. Cela rend possible
une polarisation à 0V du collecteur des étages collecteur commun, ainsi que de la
base des étages base commune, en les connectant directement à la masse, permettant
de minimiser les parasites qui y sont vus. Les points d’alimentation VEE1 et VEE2
sont découplés par une charge parallèle constituée d’une résistance RD en série avec
une une capacité CD.
Compte tenu des contraintes d’implantation (cf. section 5.3.2), une inductance

de dégénérescence, notée L1, est introduite et associée à la résistance de dégéné-
rescence RE, faisant écho à la deuxième méthode d’optimisation présentée dans les
sections 3.4.2 page 139 et 3.5.2 page 147 (en particulier la figure 3.5.10 page 153).
Compte tenu de la valeur de L1, déterminée en partie par les contraintes d’im-
plantation, les simulations présentées dans la section suivante montrent qu’il n’est
pas nécessaire de recourir aux résistances série d’amortissement Rs1 et Rs2 (cf. fi-
gure 4.2.3 page 160).

5.3.2 Optimisation
L’optimisation des caractéristiques de la cellule amplificatrice élémentaire diffé-

rentielle est intimement liée à son implantation. La figure 5.3.2 page 195 fait cor-
respondre son schéma électrique et son dessin, faisant apparaitre l’impédance de
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VEE1 

VEE2 

IN 

INb 

OUTb 

OUT 

Axe de symétrie 

R1 R2 RE 

L1 

R1 R2 
RE 

REE 

REE 

CD 

CD 

RD 

RD 

Etage cascode 
différentiel 

Etages collecteur  
commun différentiels 

Figure 5.3.1 : Architecture de la cellule amplificatrice élémentaire différentielle.
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dégénérescence constituée de la résistance RE en série avec la ligne L1, en référence
à la figure 5.3.1 page précédente. L’optimisation de ce couple fait écho à la deuxième
méthode d’optimisation mise en évidence dans les sections 3.4.2 page 139 et 3.5.2

CPW CPW 

L=100µm ; W=17µm;  G=20µm 

CPW CPW 

L=100µm ; W=17µm ; G=20µm 

CPW CPW 

CPW CPW 

L=100µm ; W=7µm ; G=7µm 

5µm 
5µm 

5µm 
5µm 

5µm 

5µm 

5µm 

5µm 

140
Ω 

90 
Ω 

140
Ω 

90 
Ω 

5µm 

5µm 

20 
Ω 

20 
Ω 

Ligne 
parasite 
L=17µm 
W=4,5µm 

REE 

Ligne 
parasite 
L=43µm 
W=8µm 

Ligne 
parasite 
L=43µm 
W=8µm 

Ligne 
parasite 
L=17µm 
W=4,5µm 

REE 

CPW :  ligne de transmission 
coplanaire 

Ligne  
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L=65µm 
W=4µm 

Dégénérescence 
résistive 
d’émetteur 

Dégénérescence 
résistive 
d’émetteur 

Figure 5.3.2 : Implantation de la cellule amplificatrice élémentaire différentielle.

page 147, en particulier dans la figure 3.5.10 page 153. La présence naturelle de
la ligne L1 est liée au choix de mettre en œuvre l’architecture différentielle dans
une configuration éclatée parfaitement symétrique, plutôt qu’une configuration dif-
férentielle compacte, plus traditionnelle mais alors inévitablement imparfaitement
symétrique au niveau des connexions aux lignes coplanaires en entrée et sortie des
cellules amplificatrices élémentaires 11. Sa longueur, qui est directement liée aux di-
mensions de la ligne coplanaire de la ligne artificielle d’entrée ainsi qu’à la largeur
de son plan de masse, est de 65µm, compte tenu des dimensions des lignes calculées
dans la section suivante.

11. cf. par exemple [Liu03, Rad03].
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Figure 5.3.3 : Evolution des paramètres des lignes réelles en fonction de Zc2
(εreff = 4,5).

5.3.3 Calcul des paramètres des lignes coplanaires
La détermination des capacités d’entrée et de sortie de la cellule amplificatrice

élémentaire retenue (cf. figure 5.3.2 page précédente) est identique à la méthodo-
logie présentée dans la section 4.2 page 156. Les valeurs retenues pour le calcul
des paramètres des lignes coplanaires utilisées comme éléments de distribution sont
Cin = 11,5 fF et Cout = 14,0 fF . Les lignes de transmission sont réalisées avec le
deuxième niveau d’interconnexion. La permittivité relative effective retenue est donc
4,5. Les équations déterminées dans la section 2.3.6 page 85 sont utilisées pour calcu-
ler les paramètres des lignes, en considérant des impédances de référence Zr1 et Zr2
égales à 50 Ω et en imposant la valeur de l’impédance caractéristique Zc2 de la ligne
de sortie. Nous traçons dans la figure 5.3.3 l’évolution des paramètres Zc1, l1 et l2,
en fonction de Zc2 variant de 60 à 80 Ω, ainsi que les fréquences de Bragg des lignes
d’entrée et de sortie, fBragg1 et fBragg2 . Par construction, pour chaque point calculé,
les paramètres sont tels que les conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité
des déphasages sont respectées. On remarque d’ailleurs logiquement que les courbes
de fBragg1 et fBragg2 sont confondues (égalité des déphasages). On constate que ces
dernières ne descendent pas en dessous de 140GHz. On peut donc choisir arbitraire-
ment les longueurs des lignes auxquelles on souhaite travailler entre 100 et 280µm.
Ce choix est dicté d’une part par la nécessité d’avoir suffisamment d’espace entre
les cellules pour mettre en œuvre les capacités de découplage et d’autre part par la
nécessité de limiter la taille maximale de l’amplificateur distribué. Une longueur de
200µm est un bon compromis. Pour cette longueur, les fréquences de Bragg valent
environ 180−190GHz, soit suffisamment plus que le débit symbole visé (100GBd).
On a alors Zc2 = 64 Ω et Zc1 = 61 Ω. En toute rigueur, pour ces dernières valeurs, le
respect parfait des conditions d’adaptation d’impédance et d’égalité des déphasages
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donne l1 = 209,5µm et l2 = 198,5µm, avec fBragg1 = fBragg2 = 177,2GHz. Nous
choisissons de déroger à cette règle stricte par simplicité de réalisation en prenant des
lignes de longueur identiques, égales à 200µm. Comme nous l’avons démontré dans
la section 2.3.6 page 85, nous aurions pu à la fois imposer la condition d’égalité des
longueurs des lignes tout en respectant les conditions d’adaptation d’impédance et
d’égalité des déphasages en réalisant les lignes d’entrée et de sortie dans des niveaux
d’interconnexion différents. Comme le montre le récapitulatif des paramètres dans
le tableau 5.1, l’écart au respect parfait des conditions s’avère en l’occurrence négli-
geable, puisque nous obtenons ZAc1 = 49,9 Ω et ZAc2 = 50,1 Ω, ainsi que τ1 = 1,73 ps
et τ2 = 1,81 ps.

Paramètres Symbole Ligne Ligne Unité
d’entrée de sortie

Capacité parasite Cin/out 11,5 14,0 fF

Li
gn

es
ré

el
le

s Permittivité
εreff_1/2 4,5 4,5 -

relative effective
Longueur l1/2 200 200 µm

Impédance
Zc_1/2 61 64 Ω

caractéristique
Séparation G1/2 7 20 µm

Largeur W1/2 7 17 µm

Li
gn

es
ar

ti
fi

ci
el

le
s

Inductance linéique L1/2 0,431 0,453 pH/µm

Capacité linéique C1/2 0,116 0,110 fF/µm

Impédance
ZAc_1/2 49,9 50,1 Ω

caractéristique
Retard pur

τ1/2 1,73 1,81 ps
par cellule

Table 5.1 : Paramètres des lignes de l’amplificateur distribué différentiel.
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5.4 Amplificateur distribué différentiel avec sélecteur
2:1 à 100Gbit/s

5.4.1 Architecture
L’architecture du circuit complet est présentée dans la figure 5.4.1. Le sélecteur

2:1, introduit dans la section 5.2 page 186, est associé à l’amplificateur distribué
différentiel dont l’architecture est présentée dans la figure 5.4.2 page suivante. Elle
consiste en la distribution de huit cellules amplificatrices élémentaires, dont l’archi-
tecture est détaillée dans la figure 5.3.2 page 195, le long des lignes coplanaires dont
les paramètres ont été déterminés dans la section 5.3.3 page 196. La détermination
du nombre optimum de cellules repose sur la même méthodologie que celle présentée
dans la section 4.4 page 170, à savoir l’obtention d’un gain et d’une amplitude de
signal en sortie suffisants, d’après les simulations des paramètres S et de la réponse
temporelle, respectivement objet des deux sections suivantes.

IN1 

IN2 

Clock 

OUT 

OUTb 

Sélecteur 2:1 Amplificateur distribué différentiel 

x 8 

BD 

BH 

BD 

CS BP 

RC 

RC 

RC 

TR CPW CPW CPW CPW 

CPW CPW CPW CPW 

CPW CPW CPW CPW 

CPW CPW CPW CPW 

CAE-MH CAE-MH 

CAE-MB CAE-MB 

Sélecteur-Driver 

BD : buffer de données 
BH : buffer d’horloge 
CS : cœur de sélecteur 
BP : buffer de puissance 

RC : résistance de charge 
CPW : ligne de transmission coplanaire 
CAE-MH : cellule amplificatrice élémentaire – moitié du haut 
CAE-MB : cellule amplificatrice élémentaire – moitié du bas 

Figure 5.4.1 : Architecture de l’amplificateur distribué différentiel avec sélecteur
2:1 à 100Gbit/s.

Deux versions de sélecteur-driver ont été conçues. Les différences se situent au
niveau du buffer de puissance du sélecteur et au niveau de la valeur de la résistance
de dégénérescence RE de l’amplificateur distribué (cf. figure 5.3.1 page 194).
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Amplificateur distribué différentiel 

REE1 

REE1 

REE8 

REE8 

Valeurs de REEi (i = 1 à 8) : 

132, 100, 100, 100, 90, 82 et 73 Ω 

Figure 5.4.2 : Architecture de l’amplificateur distribué différentiel.
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5.4.2 Simulations des paramètres S
Dans la figure 5.4.3, le paramètre Sdd_21

12 de l’amplificateur distribué différentiel
uniquement est simulé pour une résistance RE (cf. figure 5.3.1 page 194) variant
de 0 à 30 Ω. Pour RE = 0 Ω, la composante inductive de la ligne L1 fait fortement
chuter le gain quand la fréquence augmente, de sorte que la bande passante à −3 dB
est de seulement 29GHz. L’effet bénéfique de la ligne L1 est connu depuis au moins
l’article [Pai93]. Paixato y démontre qu’une dégénérescence par une inductance
série au niveau des sources d’un amplificateur distribué dont la cellule amplificatrice
élémentaire est un étage à source commune, permet de stabiliser l’amplificateur.
Nous exploitons ici cet effet positif pour la stabilisation de l’amplificateur, tout en
ajoutant la composante résistive à la dégénérescence pour réduire le gain à basse
fréquence et compenser la baisse de la bande passante à −3 dB.
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Figure 5.4.3 : Simulations du paramètre Sdd_21 de l’amplificateur distribué diffé-
rentiel (a) et extraction du gain basse fréquence et de la bande pas-
sante correspondants (b), pour une résistance de dégénérescence RE

variant de 0 à 30 Ω.

12. Paramètre S de mode mixte en transmission, du mode différentiel à l’accès 1 vers le mode
différentiel à l’accès 2 [Huy10].
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Deux versions ont été réalisées. Le tableau 5.2 en présente les caractéristiques.
Pour palier la différence de gain, le buffer de puissance du sélecteur de la version
II fournit une amplitude double par rapport à la version I. Afin que le cycle de
charge des transistors fournissant le principal de l’excursion de signal reste alors
bien positionné, une alimentation de collecteur positive est utilisée.

Paramètres Version I Version II

A
m

pl
if

ic
at

eu
r

di
st

ri
bu

é Résistance de dégénérescence RE 10 Ω 20 Ω

Gain différentiel (Sdd_21) 17 dB 13,4 dB

Bande passante à −3 dB 80GHz 109GHz

Se
le

ct
eu

r

Amplitude différentielle de sortie 2× 500mVpp 2× 1Vpp

Alimentation de collecteur de la dernière NON OUI
paire différentielle du buffer de puissance (Masse) (+1,5V )

Table 5.2 : Caractéristiques des deux versions de sélecteur-drivers réalisées.

5.4.3 Simulations temporelles

5.4.3.1 Sélecteur-driver version I

Une simulation temporelle réalisée à 111Gbit/s, soit une période temporelle de
9 ps, est présentée dans la figure 5.4.4 page suivante. Les signaux d’entrée du sélec-
teur IN1 et IN2 pour les données et Clk pour l’horloge ont une amplitude pic-pic
de 200mV . Ils sont cadencés au débit moitié et à la fréquence moitié, respective-
ment. Les sorties complémentaires OUT et OUTb, cadencées à 111Gbit/s, ont une
amplitude pic-pic de 3,0V . Le signal différentiel OUT −OUTb présente une qualité
améliorée et une amplitude double.
La fabrication de cette première version a donné lieu aux résultats présentés dans

l’article [4] page 263. Bien que ce circuit ait présenté des performances à l’état de
l’art, ces dernières se sont avérées être très dispersées au sein d’une même plaque
et d’une plaque à une autre, rendant le circuit difficilement exploitable en pratique
pour la réalisation de modules en vue de son utilisation dans un système optique
complet. Le détail des résultats de mesure n’est par conséquent pas précisé dans la
suite qui se concentre sur la version II, présentant de meilleures performances.
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IN1 IN2 Clk 

OUT OUTb OUT - OUTb 

Figure 5.4.4 : Diagrammes de l’oeil du sélecteur-driver (version I) simulés à
111Gbit/s (labels : cf. figure 5.4.1).

5.4.3.2 Sélecteur-driver version II

Une simulation temporelle réalisée à 100Gbit/s, soit une période temporelle de
10 ps, est présentée dans la figure 5.4.5 page suivante. Pour une amplitude différen-
tielle en sortie du sélecteur, soit en entrée de l’amplificateur distribué, égale à 2Vpp,
on obtient en sortie du circuit une amplitude différentielle égale à 7Vpp. Par ailleurs,
on observe un fort redressement des fronts de montée et de descente. C’est l’effet
bénéfique, illustré dans la figure 5.2.2 page 188, du fonctionnement en régime non
linéaire de l’amplitficateur distribué différentiel. En effet, en comparaison du gain
petit-signal de 13,4 dB (cf. figure 5.4.3 page 200), nous avons en grand signal un
gain égal à 20log10 (7/2) = 10,9 dB, soit une compression de 2,5 dB.
La fabrication de cette seconde version a donné lieu aux résultats présentés dans

les références [1], [2] et [3] page 263, ainsi que [1], [2] et [4] page 264. Les performances
obtenues en mesures sont présentées dans la section suivante.
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Sortie de l’amplificateur distribué 
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Figure 5.4.5 : Diagrammes de l’oeil du sélecteur-driver (version II) simulés à
100Gbit/s.

5.4.4 Implantation
Le dessin, réalisé sous Cadence Virtuoso, ainsi qu’une microphotographie du

sélecteur-driver sont représentés dans la figure 5.4.6 page suivante. Les accès hy-
perfréquences IN1, IN2, Clock, OUT et OUTb sont de type coplanaire, avec une
largeur de 100µm et un espacement de 50µm, correspondant à une impédance ca-
ractéristique de 50 Ω. Les six alimentations −3,3V , +5,7V , −3V , −4,2V , +1,5V
et −2, V sont accessibles au travers de plots de 100×100µm2. Elles sont découplées
par un réseau parallèle composé d’une capacité de grande valeur (typiquement entre
5 et 10 pF ) en série avec une résistance d’amortissement de 5 Ω. La dimension du
circuit est de 1,5× 3,6mm2.
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IN1 

IN2 

Clock 

OUT 

OUTb 

IN1 

IN2 

Clock 

OUT 

OUTb 

-3,3V +5,7V -3V 

-2V +1,5V -4,2V 
Clk 
ref 

Figure 5.4.6 : Dessin et microphotographie du sélecteur-driver (dimension : 1, 5×
3, 6mm2).
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5.5 Mesures numériques

5.5.1 Set-up de mesure
Le sélecteur-driver conçu et réalisé a été mesuré sur tranche à 100Gbit/s et

112Gbit/s, à l’aide du banc de mesures numériques ultra-rapides développé par
III-V Lab, dont un schéma bloc est présenté dans la figure 5.5.1 page suivante. Les
éléments clés de ce banc sont la génération des signaux, leur acquisition et la gestion
des différentes horloges. Ce banc met en œuvre les meilleurs équipements métrolo-
giques disponibles sur le marché.

5.5.1.1 Générateur de données

La génération des données est réalisée à l’aide d’un générateur SHF 13 pouvant
générer des séquences binaires cadencées jusqu’à 60Gbit/s. Il reçoit un signal d’hor-
loge correspondant à la fréquence entière ou à la fréquence moitié (selon le besoin)
du cadencement des données de sortie. Ces dernières consistent en une séquence
binaire pseudo-aléatoire normalisée de longueur réglable, dont le signal et son com-
plémentaire sont fournis (DOUT et DOUT ). Il fournit également une sortie horloge
correspondant à la fréquence moitié de l’horloge d’entrée (Clk/2OUT ). Elle est alors
avantageusement utilisée comme signal de déclenchement de l’oscilloscope. L’entrée
horloge du générateur SHF est fournie par un synthétiseur Wiltron 14, assurant à la
fois une grande pureté spectrale et un faible bruit de phase. Le signal d’horloge ainsi
généré est amplifié et divisé en deux, pour d’une part attaquer le générateur SHF,
puis d’autre part pour attaquer l’entrée horloge du sélecteur-driver à mesurer. Les
entrées de données D1 et D2 du sélecteur étant fournies par le générateur SHF. Il est
à noter que le signal de donnée D2 est obtenu en utilisant la sortie complémentaire
DOUT du générateur SHF. Pour le décorréler du signal de données D1 = DOUT ,
une ligne à retard électrique introduisant un retard pur d’environ 100 bits est uti-
lisée. Bien que cette méthode ne permette pas de générer des données totalement
indépendantes stricto sensu, elle est largement utilisée dans la communauté scienti-
fique spécialisée pour son avantage pratique et n’introduit par ailleurs pas de biais de
mesure particulier. Néanmoins, il est à noter que cette méthode ne pourrait pas être
utilisée pour caractériser le circuit de façon rigoureuse en taux d’erreur. L’objectif
est en effet uniquement de caractériser la capacité intrinsèque du sélecteur-driver
à fournir en sortie des signaux multiplexés et amplifiés avec la meilleure qualité
possible. L’utilisation de signaux de données en entrée suffisamment décorrélés per-

13. www.shf.de.
14. http://www.anritsu.com.
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DC block V 
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SHF 12100B 

Clk IN D OUT D OUT Clk/2 OUT 
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Figure 5.5.1 : Configuration de la mesure à 100 et 112Gbit/s.
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met donc d’éviter toute singularité dans la diversité de combinaison d’états et de
transition des signaux.

5.5.1.2 Oscilloscope à temps équivalent

Principe de fonctionnement

L’oscilloscope utilisé pour l’acquisition des signaux de sortie est un oscilloscope
Agilent 15 à sous-échantillonnage (encore appelé à temps équivalent, ou oscillographe
stroboscopique). Ce type d’oscilloscope bien particulier est la meilleure solution pour
faire l’acquisition de la forme d’onde du signal, c’est à dire de ses caractéristiques
analogiques, à condition qu’il soit périodique. Son principe de fonctionnement est
en effet le suivant : à chaque instant d’acquisition, le signal est échantillonné puis
numérisé. Pour que ces opérations soient faites avec la plus grande qualité possible,
la fréquence d’acquisition doit être faible, égale en l’occurrence à 40 kHz (soit une
répétition toutes les 25µs). Ainsi, la numérisation peut être faite avec un conver-
tisseur analogique-numérique à résolution élevée, en l’occurrence 12 bits. Comment
peut-on alors acquérir la forme d’onde du signal avec une fréquence d’acquisition
aussi faible par rapport à la fréquence de cadencement du signal ? Deux conditions
sont requises pour cela. D’une part, il faut que le signal à analyser soit périodique.
C’est le cas, puisque par définition les circuits numériques sont caractérisés avec des
séquences binaires pseudo-aléatoires d’une longueur donnée qui se répètent indéfini-
ment. D’autre part, il faut qu’entre chaque acquisition du signal, l’oscilloscope soit
capable de déterminer de quel interval temporel il s’est déplacé dans la séquence des
données (modulo le nombre de répétitions de la séquence pendant le temps de ré-
armement de 25µs). Pour cela, deux éléments sont nécessaires : une base de temps
et un signal de déclenchement synchronisé avec le signal à analyser. La première
acquisition est initiée par le signal de déclenchement. Après un temps d’attente,
correspondant au temps de réarmement de 25µs, pendant lequel le signal de dé-
clenchement ne peut pas être exploité, l’acquisition suivante est réalisée au premier
nouveau déclenchement. Grâce à la base de temps, l’oscilloscope est alors capable de
mesurer le décalage temporel entre les deux acquisitions. Cette connaissance permet
de bien positionner temporellement ce nouvel échantillon dans la séquence. Echan-
tillon après échantillon, chacun étant acquis après un déclenchement propre, la forme
d’onde du signal est alors reconstruite.

15. http://www.keysight.com/en/pd-1846742-pn-86100D.
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Gestion d’horloge

On comprend alors l’importance de la qualité de la base de temps et du signal
de déclenchement. Pour ce qui est de la base de temps, la solution Agilent utilisée
met en œuvre une base de temps dite « précise », permettant d’obtenir un plancher
de gigue annoncé à 60 fs. Pour ce qui est du signal de déclenchement, il doit être
synchronisé avec le signal de données à analyser. Une configuration de mesure basée
sur un seul synthétiseur d’horloge, utilisé à la fois pour la génération des données
et pour le déclenchement de l’oscilloscope, est donc particulièrement préférable. A
contrario, on peut aisément pressentir qu’une solution à plusieurs synthétiseurs, l’un
en charge du déclenchement et l’autre en charge du cadencement des données, qui
seraient synchronisés entre eux par un signal typiqement à 10MHz, est susceptible
de dégrader le plancher de gigue du système global de mesure. La configuration
utilisée (cf. figure 5.5.1 page 206) permet précisément d’éviter cela et d’atteindre la
performance ultime sur la base des équipements disponibles.

Tête d’échantillonnage

La gestion d’horloge étant présentée, il reste un dernier aspect à évoquer : la tête
d’échantillonnage. La solution Agilent utilisée permet de mettre en œuvre des têtes
d’échantillonnage déportées ayant une très grande bande passante. Les rapports de
calibration des têtes utilisées font état d’une bande passante à −3 dB supérieure
à 75GHz (cf. figure 5.5.2 page suivante). Leur coefficient de réflexion (S11) est
par contre plus sujet à caution. Nous présentons dans la figure 5.5.3 page ci-contre
la mesure du coefficient de réflexion typique, ainsi qu’un modèle électrique dont la
topologie représente dans le principe un connecteur coaxial brasé sur une ligne micro-
ruban, elle-même connectée par un fil ou un ruban représenté par une inductance
équivalente à l’entrée du circuit d’échantillonnage. On remarque en particulier que
l’impédance d’entrée vaut en basses fréquences 70 Ω.

Avantage de l’oscilloscope à temps équivalent

L’avantage de ce type d’oscilloscope est que rien ne limite a priori le débit maxi-
mum du signal à caractériser. En effet, la réponse fréquentielle de la tête d’échan-
tillonnage décroît progressivement suivant une pente modérée. Les connecteurs uti-
lisés sont des connecteurs V (i.e. 1,85mm), qui résonnent un peu au dessus de la
fréquence maximale observée dans la figure 5.5.2 page suivante. Au-delà de cette
résonance, il est bien connu que le connecteur V présente une réponse relativement
propre, qui décroît dans des proportions qui le rendent encore exploitable. On notera
à cet égard que cette même solution a permis la mesure du multiplexeur établissant
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Figure 5.5.2 : Réponse fréquentielle électrique typique d’une tête d’échantillon-
nage de l’oscilloscope Agilent utilisé pour les mesures numériques
rapides (extrait d’un rapport de calibration du constructeur).
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Figure 5.5.3 : S11 typique d’une tête d’échantillonnage de l’oscilloscope Agilent
utilisé pour les mesures numériques : mesure et modèle simulé (a) ;
modèle électrique équivalent (b).
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en 2006 le record encore actuel de vitesse pure, à savoir 165Gbit/s [Hal06]. À titre
de comparaison, l’oscilloscope à temps réel le plus rapide en 2015 est proposé par
Teledyne Lecroy 16 : il numérise le signal sur 8 bits à une fréquence d’échantillon-
nage de 240GS/s et présente une bande passante analogique de 100GHz, avec une
coupure brutale au-delà [Ray15]. Un signal de données à 100Gbit/s pourrait donc
être échantillonné à 2,4 échantillons par temps bit, ce qui reste relativement faible
pour apprécier précisément la forme d’onde du signal, à moins de recourir à une
interpolation qui permet théoriquement de retrouver la forme d’onde d’origine avec
fidélité, puisque la condition de Nyquist-Shannon serait respectée. En pratique, l’os-
cilloscope à temps équivalent présente les meilleures performances d’analyse, avec
les planchers de gigue et de bruit les plus faibles 17. Il est intéressant de remarquer
que l’oscilloscope Agilent utilisé permet de faire l’acquisition d’un nombre de points
allant jusqu’à 16200, le calibre temporel minimum étant de 20 ps. Cela correspond
alors à un intervalle équivalent entre chaque échantillon de 1,23456790123457 fs,
soit une fréquence d’échantillonnage équivalente apparente de 810THz. Comme en
l’occurrence le plancher de gigue intrinsèque de la base de temps précise est de 60 fs,
ce cas extrême de nombre de points et de calibre n’a pas de signification réelle et un
rapport calibre/nombre de points de l’ordre de quelques fois la valeur du plancher de
gigue est plus pertinent. En considérant un facteur 6, on obtient 360 fs d’intervalle
moyen entre chaque échantillon, soit une fréquence d’échantillonnage équivalente ap-
parente de 2,78THz, ce qui reste considérable. Il est enfin à noter que les meilleurs
oscilloscopes à temps équivalent sont beaucoup moins onéreux que leurs homologues
à temps réel, typiquement d’un facteur 4 à 5, l’oscilloscope à temps réel de Lecroy
(le plus rapide existant en 2015) étant de la classe du million de dollars.

5.5.2 Mesures sous pointes à 100 et 112 Gbit/s
Les signaux des mesures réalisées à 100 et 112Gbit/s sont présentés dans la fi-

gure 5.5.4 page ci-contre. Les signaux d’entrée, issus du générateur SHF, sont de
bonne qualité, avec un rapport S/N de l’ordre de 8 à 10, une amplitude pic-pic
d’environ 300mV et une gigue rms de 500 à 600 fs. Le signal d’horloge à 50GHz a
une gigue rms de 166 fs 18.
Les deux sorties complémentaires du sélecteur-driver sont connectées aux deux

têtes d’échantillonnage de l’osciloscope, au travers de pointes hyperfréquences, de
transitions, d’un atténuateur et d’un DC block (afin d’assurer leur protection), tous
à base de connecteurs coaxiaux de type V (1,85mm). Une option spécifique de

16. http://teledynelecroy.com/100ghz/.
17. http://cp.literature.agilent.com/litweb/pdf/5989-8794EN.pdf.
18. Le signal d’horloge à 56GHz n’a pas été enregistré.
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l’oscilloscope permet de tracer le diagramme de l’oeil différentiel résultant de la
soustraction mathématique des deux sorties mesurées, en compensant au préalable
le léger désalignement temporel dû à la différence de chemin électrique entre chaque
voie par une fonction dédiée de l’oscilloscope. Les diagrammes de l’oeil différentiels
ainsi mesurés à 100 et 112Gbit/s présentent respectivement une amplitude différen-
tielle pic-pic de 6,24 et 5,92V 19, un rapport signal à bruit de 7,20 et 5,66, et une
gigue rms de 379 et 494 fs. Le produit vitesse× amplitude ainsi obtenu s’élève à
620 et 663V.Gbit/s, respectivement. Dans la figure 5.5.5 page suivante, une mesure
d’une seule sortie avec un temps d’accumulation plus grand est présentée. On ob-
serve une très bonne qualité et stabilité du signal, preuve du bon fonctionnement du
circuit. Néanmoins, étant donné qu’il s’agit d’une mesure à temps équivalent, on ne
peut pas en tirer d’information catégorique quant au taux d’erreur du circuit. Cela
sera l’objet d’une section du chapitre 6.

S - S 

D2 

D1 

Clk 

100 mV & 10 ps /div. 

100 mV & 10 ps /div. 

100 mV & 5 ps /div. 

1,5 V & 5 ps /div. 

IN @ 50 Gbit/s  
Clock @ 50 GHz  
OUT @ 100 Gbit/s 

IN @ 56 Gbit/s  
Clock @ 56 GHz  
OUT @ 112 Gbit/s 

Figure 5.5.4 : Mesures différentielles à 100 et 112Gbit/s.

19. Mesure de l’amplitude de l’oeil µ(1)−µ(0), où µ représente la valeur moyenne dans la fenêtre
de décision, donnée par une fonction dédiée de l’oscilloscope.
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Figure 5.5.5 : Mesure single-ended à 100Gbit/s.

5.5.3 Limitations
Comme illustré dans la figure 5.5.1 page 206, entre les sorties du sélecteur-driver

et les têtes d’échantillonnage se trouve un ensemble de transitions, d’atténuateurs et
de DC blocks ainsi que les pointes , qui ajoutent du filtrage en sortie du circuit. Cet
effet a été estimé et modélisé afin de réaliser une rétro-simulation. La comparaison
entre mesure (en rouge) et rétro-simulation (en noir) est présentée dans la figure
5.5.6. On peut remarquer que ces éléments de filtrage expliquent pour une bonne
part la différence entre simulations initiales et mesures. On relève également les
amplitudes différentielles mesurées par l’oscilloscope : 7,2Vpp et 7,15Vpp à 100 et
112Gbit/s, respectivement.

(a) Diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s. (b) Diagrammes de l’oeil à 112Gbit/s.

Figure 5.5.6 : Comparaison entre simulation (courbes noires) et mesure (courbes
rouges) des diagrammes de l’oeil à 100 et 112Gbit/s.
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5.6 Comparaison à l’état de l’art
Les principales caractéristiques du sélecteur-driver sont comparées à l’état de l’art

dans le tableau 5.3 page suivante. Deux ensembles se distinguent :
1. D’une part, les sélecteurs sans buffer de puissance en sortie [Meg04, Suz04b,

Suz04a, Hal06] atteignent un produit amplitude× débit compris dans la gamme
50−144V.Gbit/s, pour une amplitude différentielle maximale de 1Vpp à 144Gbit/s
[Suz04a] et un débit maximal de 165Gbit/s pour une amplitude différentielle
0,70Vpp [Hal06]. Un résultat intermédiaire fait état d’une amplitude différen-
tielle de 2Vpp à 100Gbit/s [Mur04].

2. D’autre part, les sélecteurs avec buffer de puissance en sortie [Suz05, Dri11,
Kon09], atteignent un produit amplitude× débit de l’ordre de 450V.Gbit/s,
pour une amplitude différentielle maximale de 5,4Vpp à 86Gbit/s [Kon09] et un
débit maximal de 112Gbit/s pour une amplitude différentielle de 4Vpp [Dri11].

En comparaison, le présent travail [Dup13a] fait état d’une amplitude différentielle de
7,15Vpp à 112Gbit/s, soit un produit amplitude× débit de 801V.Gbit/s. Lorsqu’on
mesure l’amplitude de l’oeil µ(1) − µ(0) dans la fenêtre de décision à l’aide de
la fonction dédiée de l’oscilloscope, on obtient une amplitude différentielle de 6,2 et
5,9Vpp à 100 et 112Gbit/s, soit un produit amplitude× débit de 620 et 661V.Gbit/s,
respectivement. Le facteur de mérite amplitude vs. débit de l’ensemble des références
du tableau € 5.3 page suivante est représenté dans la figure 5.6.1 :
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Figure 5.6.1 : Etat de l’art des sélecteurs-drivers.
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5.7 Conclusion
Dans ce chapitre, la conception et la caractérisation d’un sélecteur-driver, compre-

nant un sélecteur 2:1 en entrée et un amplificateur distribué différentiel en sortie, ont
été présentées. L’architecture différentielle de la cellule amplificatrice élémentaire,
qui résulte directement des résultats des chapitres 3 et 4, met en œuvre une dégéné-
rescence résistive et inductive, conformément à la deuxième méthode d’optimisation
introduite dans le chapitre 3. L’effet inductif permet de stabiliser l’amplificateur
distribué, au prix d’une forte réduction de la bande passante, elle-même étant alors
compensée par l’effet résistif qui permet de réduire le gain à basse fréquence.
Réalisé dans la technologie TBDH InP 0,7µm du III-V Lab, le sélecteur-driver

a été mesuré à 100 et 112Gbit/s à l’aide d’un oscilloscope à temps équivalent, dé-
montrant une amplitude différentielle de 6,2 et 5,9Vpp, respectivement. L’amplitude
différentielle de la séquence a été mesurée respectivement à 7,2 et 7,15Vpp (chiffres
directement comparables aux données disponibles dans la littérature), établissant
lenouveau record de produit amplitude× débit à 801V.Gbit/s.
L’obtention de ces performances se paye néanmoins par une consommation qui

atteint 3,8W , générée par une zone active d’environ 0,5×1,2mm2, soit un peu plus
de 630W/cm2, ce qui est tout à fait considérable. En comparaison, les densités de
puissance rencontrées dans un réacteur de centrale nucléaire sont du même ordre
de grandeur et celles rencontrées dans les microprocesseurs sont inférieures d’au
moins un ordre de grandeur [Vas06]. En considérant la surface totale de la puce, i.e.
1,5×3,6mm2, on descend à un niveau de 70W/cm2. De ce point de vue, l’architecture
distribuée qui occupe par définition une plus grande surface qu’une architecture
localisée équivalente est bénéfique.
Pour évaluer les performances en conditions réelles du sélecteur-driver, il convient

d’une part de mesurer son taux d’erreur, le diagramme de l’oeil mesuré avec un os-
cilloscope à temps équivalent ne donnant que l’information sur la qualité du signal,
ainsi que d’autre part faire cette évaluation dans un environnement représentatif
d’un système final réel, soit une fois la puce packagée dans un module hyperfré-
quence. Ces deux dimensions font l’objet du chapitre 6.
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CHAPITRE 6

Mesures du sélecteur-driver en
module et en système à 100Gbit/s

6.1 Introduction
L’une des premières démonstrations de transmetteur optique à 100Gbit/s remonte

à 2005, avec l’article 107-Gb/s optical ETDM transmitter for 100G Ethernet trans-
port de Winzer des Bell Labs [Win05]. La disponibilité commerciale d’un module
multiplexeur fonctionnant à 100Gbit/s et un peu au-delà permit en effet pour la
première fois la génération par multiplexage temporel électrique (par opposition à la
méthode de multiplexage temporel optique) de signaux à de tels débits dans un en-
vironnement système de laboratoire. Ce module 100Gbit/s 1 était commercialisé par
la société allemande SHF 2, le circuit multiplexeur étant en technologie SiGe. L’am-
plitude du signal électrique ainsi généré ne faisait que 300 − 400mVpp et la bande
passante du modulateur Mach-Zehnder à peine plus de 30GHz. Il en résultait un
signal optique modulé de très faible ouverture, ne permettant la bonne transmission
des données qu’en utilisant une modulation de type duobinaire PSBT ou en OOK
moyennant l’ajout d’un égaliseur optique [Win06].
Dans ce chapitre, nous présentons tout d’abord un module sélecteur-driver réalisé

au III-V Lab, utilisant le circuit sélecteur-driver présenté dans le chapitre précédent,
atteignant des performances constituant l’état de l’art, à savoir une amplitude diffé-
rentielle de 5,75Vpp à 100Gbit/s. Ce résultat permet de valider l’utilisation pratique,
en conditions réelles, du sélecteur-driver développé.

1. http://www.shf.de/wp-content/uploads/datasheets/datasheet_shf_408.pdf.
2. http://www.shf.de/.
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Puis nous présentons le module transmetteur optique 100Gbit/s du projet Eu-
ropéen POLYSYS, comprenant dans un même boîtier la puce sélecteur-driver avec
un modulateur à large bande passante en polymère et un laser. Accordable sur une
bande optique de 22nm, soit environ 2,7THz, ce module a permis une transmission
à 100Gbit/s sans erreur sur 500m, avec un taux d’erreur de 10−9 après 1000m et
10−7 après 1625m [Kat15].
Dix ans après les premières démonstrations de 2005, ce dernier résultat fait état de

progrès considérables en termes d’intégration, de performances, mais aussi de persé-
vérance. En effet, si les résultats de 2005 visaient à augmenter le débit des systèmes
de transport optique, i.e. les transmissions longues distances, le format de modula-
tion OOK à 100Gbit/s a vite été abandonné à cause des pénalités de transmission
(rapport signal à bruit optique élevé ainsi que dispersion chromatique et de mode de
polarisation) au bénéfice des modulations vectorielles multi-niveau à un débit sym-
bole plus faible, rendues exploitables grâce à l’avènement de la détection cohérente
numérique et au traitement du signal qu’elle permet. En dix ans, cette dernière tech-
nologie s’est généralisée et a permis l’apparition de systèmes commerciaux à 40, 100
et 400Gbit/s, accompagnant l’explosion du trafic IP mondial d’un facteur 30. Une
des conséquences en est la récente nécessité d’augmenter la capacité de transmission
de données à l’intérieur même des data-centers, soit sur des distances de quelques
km maximum, ce qui est précisément l’objet du projet POLYSYS. Dans ce contexte
de transmissions courtes distances, l’approche OOK à 100Gbit/s retrouve tout son
intérêt, comptant parmis ses avantages la simplicité de mise en œuvre, l’efficacité
énergétique ou encore le coût.

Organisation du chapitre

Le chapitre 6 est organisé de la façon suivante :
Section 6.2 : Module sélecteur-driver
Section 6.3 : Module transmetteur 100 Gbit/s du projet POLYSYS
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6.2 Module sélecteur-driver
Un module intégrant la puce sélecteur-driver a été conçu, réalisé et mesuré par

l’équipe EOFiP 3 du III-V Lab. Cette section en présente la conception et la valida-
tion jusqu’à 120Gbit/s.

6.2.1 Problématique thermique
Compte tenu de la puissance dissipée par le sélecteur-driver, à savoir 3,8W à

amplitude de sortie maximale, il est important d’évaluer l’élévation de température
entre le haut de la puce (où la puissance est générée) et le fond du boîtier, lui-même
refroidi par un radiateur avec, si besoin, un flux d’air forcé. Pour cela, une évaluation
approximative a été réalisée afin de mettre en lumière les grandes tendances. Le
modèle utilisé pour le calcul de la résistance thermique est celui de l’hypothèse d’un
flux de chaleur conique, d’après la méthodologie présentée dans [Fre04].
L’élévation de température entre la surface inférieure de la puce (qui est reportée

sur la surface supérieure du fond de boîtier) et la surface où la puissance est générée,
c’est à dire à peu près la surface supérieure de la puce moins une dizaine de microns,
ne peut pas être calculée de façon simple, selon le modèle utilisé ici. Par conséquent,
nous calculons uniquement l’élévation de température au travers du fond de boîtier.
Nous considérons pour cela une conductivité thermique de 100W.m−1.K−1, corres-
pondant à une valeur pessimiste pour le laiton, utilisé pour les boîtiers des proto-
types réalisés au III-V Lab. Nous traçons dans la figure 6.2.1.a page 220 l’évolution
de l’élévation de température en fonction du rapport entre les dimensions latérales
du fond de boîtier et celles de la surface active ainsi qu’entre l’épaisseur du fond de
boîtier et la diagonale de la surface active. Nous considérons une surface active de
0,5×1,2mm2, donnant une densité de puissance d’un peu plus de 630W/cm2. Deux
régions asymptotiques se distinguent :

1. Lorsque les dimensions latérales du fond de boîtier sont identiques à celles de la
surface active, l’élévation de température en fonction du rapport de l’épaisseur
du fond de boîtier à la diagonale de la puce est linéaire et très rapide.

2. Lorsqu’au contraire les dimensions latérales du fond de boîtier sont très grandes
devant celles de la surface active, l’élévation de température en fonction du
rapport de l’épaisseur du fond de boîtier à la diagonale de la puce est moins
rapide et sature vers une valeur maximale. Cela correspond à l’effet d’étalement
de la chaleur. Dans tous les cas, il reste préférable de minimiser l’épaisseur du
fond de boîtier pour minimiser l’élévation de température.

3. « Electro-Optical Functions in Package ».
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(a) Surface active : 0,5× 1,2mm2

(b) Surface active : 1,5× 3,6mm2

Figure 6.2.1 : Calcul de l’élévation de température au travers du fond de boîtier en
fonction de ses dimensions relativement à celles de la puce (ou de la
surface active). NB : les courbes en bleu sont les isothermes données
par pas de 5K.
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De la même manière, nous traçons dans la figure 6.2.1.b page 220 l’évolution de
l’élévation de température pour une surface active de 1,5× 3,6mm2.
Nous tirons de ce calcul plusieurs enseignements :
1. Quels que soient les rapports de facteur de forme entre puce et fond de boîtier,

il est crucial de minimiser la densité de puissance.
2. Dans tous les cas, il est crucial de minimiser l’épaisseur du fond de boîtier.
3. Pour une épaisseur donnée, plus la densité de puissance est élevée plus il faut

augmenter les dimensions latérales du fond de boîtier relativement aux dimen-
sions de la puce pour s’approcher de la valeur minimale asymptotique.

Ces observations plaident de façon très claire pour l’architecture distribuée, qui par
construction occupe une surface bien supérieure à sa contre-partie localisée, toutes
choses égales par ailleurs. Dans la pratique, l’élévation de température entre la face
extérieure du fond de boîtier et la source de chaleur dans la puce dépend également
des interfaces entre les éléments, constituées de colle conductrice ou de brasure, ainsi
que de la qualité de leur réalisation.

6.2.2 Module sélecteur-driver réalisé au III-V Lab
Le schéma de principe du module sélecteur-driver est présenté dans la figure 6.2.3

page 223. Il consiste en une céramique en alumine (Al2O3) de 254µm d’épaisseur
utilisée pour le routage DC et HF. L’une des difficultés de ce module est l’interface à
100Gbit/s en sortie. Compte tenu des équipements traditionnellement utilisés pour
l’application visée, des connecteurs hyperfréquences coaxiaux de type GPPO® 4 ont
été utilisés. Ce connecteur a l’avantage d’avoir une première résonance dans une
gamme de fréquences comparable au connecteur V, tout en étant beaucoup plus
compact. L’espacement entre deux connecteurs GPPO adjacents peut ainsi être
réduit à 3,6mm, ce qui permet de minimiser la longueur des lignes de sortie, partie la
plus critique du module vis-à-vis de l’intégrité du signal. A contrario, les contraintes
sur l’interface d’entrée sont relachées du fait du débit de fonctionnement moitié,
d’une part, et du fait que le sélecteur remet en forme le signal en amplitude et
temporellement, d’autre part.
Les lignes de transmission sont de type coplanaires blindées, réalisées sur l’alumine

de 254µm d’épaisseur. Le blindage, réalisé par des trous métallisés de diamètre et
d’espacement de dimensions aussi faibles que le permet la technologie de réalisation,
permettent d’éviter l’apparition de modes d’ordres supérieurs correspondant à des
fuites dans le substrat. Le choix d’une épaisseur de 254µm pour la céramique résulte

4. Modèle enregistré par Corning, http://www.corning.com/gilbert/microwave_products/
pushon_interconnects/gppo.aspx.
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d’une part de contraintes géométriques découlant de la mise en oeuvre des connec-
teurs GPPO au niveau de la paroi de sortie du boîtier, ainsi que d’autre part de
considérations liées à l’optimisation des performances HF des lignes de transmission
qui y sont réalisées. L’épaisseur de la puce sélecteur-driver, une fois la plaque amin-
cie et découpée, vaut quant à elle 160±10µm. C’est pourquoi elle est collée sur une
cale métallique, elle-même collée sur le fond de boîtier, pour compenser la différence
d’épaisseur et ainsi minimiser la longueur des rubans assurant les connexions entre
les plots de la puce et les lignes de transmission de la céramique, en particulier au
niveau de l’interface de sortie. La colle utilisée, de type « H20E », est conductrice
électriquement et thermiquement. La céramique est également collée sur le fond du
boîtier. Une vue zoomée de la puce dans son environnement proche, présentée dans
la figure 6.2.2, permet d’observer la qualité des interfaces HF entre la puce et la
céramique. Enfin, une vue complète du module réalisé et reporté sur un radiateur
est présentée dans la figure 6.2.4 page ci-contre.
La conception de ce module étant en marge du cadre propre de ce travail et

relevant d’autre part du savoir-faire développé depuis de nombreuses années au
III-V Lab, les détails subtils n’en seront pas plus approfondis.

Figure 6.2.2 : Photographie de l’intérieur du module sélecteur-driver : zoom sur la
puce.
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Boitier CuZn 

Céramique 
Al2O3 

Au déposé sur la 
céramique Al2O3 

Pistes DC 

Pinoches 
DC 

Connecteur 
GPPO 

Ame centrale 
Ligne coplanaire 

blindée 

Résistance de 
découplage (5 Ω) 

Capacité de 
découplage (100 nF) 

Capacité de 
découplage (50 pF) 

Fond du boitier 

Ruban Au 80 µm 

Figure 6.2.3 : Schéma de principe du module sélecteur-driver.

Figure 6.2.4 : Photographie du module sélecteur-driver reporté sur un radiateur.
Dimension du boîtier (sans les trous de fixation) : 27× 27mm2.
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6.2.3 Mesures à 100, 112 et 120 Gbit/s
Le module sélecteur-driver réalisé a été mesuré avec le banc numérique ultra-

rapide développé au III-V Lab. Une présentation détaillée en est donnée dans la
section 5.5 page 205.

6.2.3.1 Mesure à 100 Gbit/s avec un seul synthétiseur

Une première mesure a consisté à caractériser le module sélecteur-driver à
100Gbit/s en mettant en œuvre une configuration de génération et d’acquisition des
signaux reposant sur un seul synthétiseur, telle que présentée dans la figure 6.2.5
page ci-contre, permettant de s’affranchir des limitations découlant de la qualité de
la synchronisation entre les synthétiseurs si plusieurs sont utilisés.
Dans la figure 6.2.6 page 226, les diagrammes de l’oeil des signaux d’entrée D2

et Clk et du signal de sortie en mode différentiel S − S sont présentés. Le signal
d’entrée D1, est très semblable à D2. La mesure automatique de l’oscilloscope donne
une amplitude de l’oeil de 5,75Vpp, une gigue rms de 531,5 fs et un facteur de qualité
S/N vaut 5,49. En comparaison des performances de la puce seule, présentées dans
la section 5.5 page 205, la dégradation apportée est donc relativement limitée. Les
performances ainsi obtenues permettent d’atteindre un produit amplitude× débit
de 575V.Gbit/s, ce qui constitue l’état de l’art.

6.2.3.2 Mesures à 100, 112 et 120 Gbit/s avec deux synthétiseurs
synchronisés

Une seconde mesure a consisté à caractériser le module sélecteur-driver à 100,
112 et 120Gbit/s, grâce à la mise en œuvre d’une configuration de génération et
d’acquisition des signaux reposant sur deux synthétiseurs synchronisés, telle que
présentée dans la figure 6.2.7 page 227. Afin d’apprécier l’impact éventuel de la
qualité de synchronisation entre les deux synthétiseurs, nous présentons dans la
figure 6.2.8 page 229 les mesures d’un module sélecteur seul, comparant la configu-
ration à un seul synthétiseur avec la configuration avec deux synthétiseurs synchro-
nisés. À 100Gbit/s, on observe une dégradation sensible, en particulier une gigue
rms passant de 497,2 fs à 719,5 fs et un facteur de qualité S/N passant de 7,62 à
6,96, respectivement. En augmentant le débit, à 112 puis 120Gbit/s, on observe une
dégradation significative de la qualité du signal, l’ouverture de l’oeil passant respec-
tivement de 241 à 147 puis 108mVpp. Cette dégradation est sans doute due au circuit
et au module, à la configuration de mesure avec deux synthétiseurs synchronisés et
aux limitations fréquentielles des divers éléments du banc de mesure (pointes, transi-
tions, etc.), qui sont à base de connecteurs V. Il est donc utile d’avoir cette mesure de
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Transition  
V-GGPO et 
câble 

Clk IN D OUT D OUT Clk/2 OUT 

Câbles et 
transitions 
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précise 
Module 86107A 

Sondes 70GHz 
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Figure 6.2.5 : Configuration de la mesure à 100Gbit/s du module sélecteur-driver
avec un seul synthétiseur.
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Figure 6.2.6 : Diagrammes de l’oeil de la mesure à 100Gbit/s du module sélecteur-
driver, effectuée avec un seul synthétiseur.
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référence en regard des mesures du module sélecteur-driver présentées ci-après, dans
la figure 6.2.9 page 230. Les diagrammes de l’oeil de signaux d’entrée et de sortie y
sont présentés, pour les trois débits de sortie de 100, 112 et 120Gbit/s. Il est à no-
ter que le module sélecteur-driver utilisé pour cette mesure est un autre exemplaire
que celui utilisé dans la section précédente, de sorte qu’une différence d’amplitude
(5,11Vpp au lieu de 5,75Vpp) et d’ouverture, à 100Gbit/s, sont observables. La dé-
gradation de qualité de signal en passant à 112 puis 120Gbit/s est très semblable à
celle observée sur le module sélecteur seul dans la figure 6.2.8 page 229. Nous pou-
vons en déduire que le sélecteur-driver se comporte bien au-delà de 100Gbit/s, sans
dégradation particulière supplémentaire par rapport à sa contre-partie sans driver.
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Transition V 
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Figure 6.2.7 : Configuration de la mesure à 100, 112 et 120Gbit/s du module
sélecteur-driver avec deux synthétiseurs synchronisés.
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100G 100G double synthé 

112G double synthé 120G double synthé 

100G mono synthé 

Figure 6.2.8 : Diagrammes de l’oeil d’un module sélecteur seul mesuré à 100Gbit/s
avec une configuration reposant sur un seul synthétiseur ou sur deux
synthétiseurs synchronisés, ainsi qu’à 112 et 120Gbit/s en configu-
ration à deux synthétiseurs synchronisés uniquement.
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Figure 6.2.9 : Diagrammes de l’oeil des mesures à 100, 112 et 120Gbit/s du module
sélecteur-driver, effectuées avec deux synthétiseurs synchronisés.
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Chapitre 6 Mesures du sélecteur-driver en module et en système à 100Gbit/s

6.3 Module transmetteur 100 Gbit/s du projet
POLYSYS

Un module transmetteur 100Gbit/s comprenant dans un même boîtier la puce
sélecteur-driver avec un modulateur à large bande passante en polymère et un laser
accordable a été réalisé dans le cadre du projet Européen POLYSYS. Cette section
en présente la description et les performances, dont le taux d’erreur en transmission
à 100Gbit/s jusqu’à 1625m.

6.3.1 Projet POLYSYS
Le projet POLYSYS 5 (Direct 100G connectivity with optoelectronic POLYmer-

InP integration for data center SYStems) est un projet Européen de recherche colla-
borative commencé le 1er octobre 2010 et terminé le 31 anvier 2014, financé à hauteur
de 2,56M€ pour un coût total de 3,92M€, sous l’égide de l’axe des technologies de
l’information et des communications du 7ème programme cadre de la Commission
Européenne. Cinq partenaires ont pris part au projet :
– L’Institut des Systèmes Informatiques et des Communications de l’Université
Technique Nationale d’Athènes (ICCS/NTUA), en Grèce ;

– l’Institut Heinrich Hertz (HHI), en Allemagne ;j
– le laboratoire III-V Lab, en France ;
– l’entreprise Gigoptix, en Suisse ;
– l’entreprise Linkra-Teleoptix, en Italie.

L’objectif du projet était la réalisation de transmetteurs et de récepteurs pour les
systèmes de communications optiques à 100Gbit/s sur une longueur d’onde et 4×
100Gbit/s sur quatre longueurs d’onde, sur de courtes distances telles que dans les
data-centers. Les travaux présentés dans ce manuscrit s’inscrivent dans la partie
du projet relative au transmetteur. Dans la section 6.3 plus spécifiquement, nous
présentons les résultats obtenus à la toute fin du projet et publiés en 2015, faisant
état d’un module transmetteur 100Gbit/s accordable utilisant entre autres éléments
constitutifs le sélecteur-driver introduit dans le chapitre précédent. Les éléments
présentés dans cette section sont ainsi issus de l’article [Kat15].

6.3.2 Module transmetteur 100 Gbit/s accordable
Une photographie du module est présentée dans la figure 6.3.1 page 231. Il met

en œuvre le sélecteur-driver recevant les deux signaux de données (D1 et D2) et le

5. http://www.ict-polysys.eu/.
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Sélecteur-driver 

Céramique HF avec DC block 

Modulateur Mach-Zehnder en polymère 

Section de gain en InP 

Fibre optique 

Réseau de Bragg 
accordable en polymère 

D1  D2  Clk 

Figure 6.3.1 : Photographie du module transmetteur 100 Gbit/s accordable du
projet POLYSYS.

signal d’horloge (Clk) au travers de trois connecteurs GPPO et d’une céramique en
alumine (Al2O3). Une deuxième céramique en alumine réalise une transition avec un
DC block entre la sortie du sélecteur-driver et l’entrée RF d’un modulateur Mach-
Zehnder en polymère [Din13], permettant d’éviter la dégradation du dernier par
la composante continue du premier. Les autres céramiques, également en alumine,
servent au routage des divers signaux d’alimentation du sélecteur-driver et des pola-
risations du modulateur et d’un laser à cavité externe. Ce dernier, couplé à l’entrée
optique du modulateur, est constitué d’une puce en InP, qui remplit la fonction de
section de gain optique, couplée à un réseau de Bragg, réalisé sur une puce polymère
passive, dont l’accordabilité repose sur le puissant effet thermo-optique intrinsèque
au polymère utilisé [Fel14], cette dernière puce étant couplée au modulateur Mach-
Zehnder.
Il convient d’identifier les différentes contributions à ce module électro-optique

unique en son genre. HHI a conçu et réalisé le laser à cavité externe comprenant
la puce à section de gain en InP et le réseau de Bragg sur sa plateforme poly-
mère passive. Gigoptix a conçu et réalisé le modulateur Mach-Zehnder en polymère.
III-V Lab a conçu (objet de la thèse) et réalisé le sélecteur-driver en TBH InP. Enfin,
Linkra a conçu et réalisé le module dans son ensemble, dont les céramiques DC et
HF, les systèmes de reports de puces et d’embases, les systèmes de couplage optique,
la gestion thermique par l’utilisation de régulateurs à effet Peltier.
La consommation totale de ce module transmetteur 100Gbit/s accordable est de

7,15W , dont 0,31W pour le laser accordable, 3,8W pour le sélecteur-driver, 0,04W
pour la polarisation du modulateur Mach-Zehnder et 3,0W pour le régulateur à
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Chapitre 6 Mesures du sélecteur-driver en module et en système à 100Gbit/s

Figure 6.3.2 : Configuration de l’expérimentation système à 100Gbit/s réali-
sée par l’Institut des Systèmes Informatiques et des Commu-
nications (ICCS) de l’Université Technique Nationale d’Athènes
(ICCS/NTUA) dans le cadre du projet POLYSYS.

effet Peltier. À 100Gbit/s, l’efficacité énergétique est donc de 71,5 pJ/bit. Dans la
section suivante les résultats de transmission sans erreur sur 500m à 100Gbit/s sont
présentés, correspondant à une efficacité énergétique linéique de 143 fJ/ (bit.m). À
80Gbit/s, la transmission se fait sans erreur jusqu’à sur 1625m, correspondant alors
à 55 fJ/ (bit.m).

6.3.3 Mesures à 100 Git/s
Les mesures système présentées dans cette section ont été réalisées par l’Institut

des Systèmes Informatiques et des Communications (ICCS) de l’Université Tech-
nique Nationale d’Athènes (ICCS/NTUA). Elles sont issues de l’article [Kat15].
La configuration de mesure est présentée dans la figure 6.3.2. Le module trans-

metteur 100Gbit/s accordable reçoit les signaux de données (D1 et D2) à 50Gbit/s
générées par un multiplexeur 4:1, lui-même attaqué par un générateur de séquences
numériques pseudo-aléatoires de longueur 231−1 cadencé à 12,5Gbit/s, ainsi qu’une
horloge (Clk) à 50GHz générée par la multiplication par deux d’une horloge fournie
par un synthétiseur, dont la sortie est également utilisée au travers d’une division
par deux pour cadencer à 12,5GHz le générateur de séquences.
Le signal optique modulé à 100Gbit/s ainsi généré en sortie du module a une

puissance de −14,5 dBm et un taux d’extinction de 10,5 dB. Une fois transmis dans
la fibre, amplifié par un EDFA, dont le bruit d’émission amplifiée spontanée est
filtré par un filtre de 2nm, il est divisé en deux. La première voie est détectée par
une photodiode de bande passante de classe 70GHz dont la sortie électrique HF
est directement connectée à un oscilloscope à échantillonnage déclenché à 12,5GHz.
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Figure 6.3.3 : Diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s du module transmetteur accor-
dable du projet POLYSYS.

L’autre voie attaque un récepteur comprenant une photodiode et un circuit élec-
tronique de démultiplexage de 1 × 100Gbit/s vers 2 × 50Gbit/s, une de ses deux
sorties attaquant alors l’oscilloscope à échantillonnage et l’autre attaquant un dé-
multiplexeur 1×50Gbit/s vers 4×12,5Gbit/s. Les huit trains binaires à 12,5Gbit/s,
séquentiellement obtenus, attaquent un détecteur d’erreur. On remarque l’utilisation
de signaux d’horloge pour cadencer les demultiplexeurs successifs et le détecteur d’er-
reur tous issus du même synthétiseur que pour la génération des signaux du côté de
l’émission.
Le diagramme de l’œil du signal à 100Gbit/s mesuré par l’oscilloscope à échan-

tillonnage est présenté dans la figure 6.3.3, après 0, 500, 1000 et 1625m, pour une
longueur d’onde de 1553,33nm. Le taux d’erreur du plus mauvais des huit trains à
12,5Gbit/s obtenus en réception est présenté dans la figure 6.3.4 page suivante, pour
trois valeurs de longeur d’onde, 1544,53nm, 1553,33nm et 1565,50nm, à chaque fois
pour 0, 500, 1000 et 1625m. Pour 0 et 500m, la courbe du taux d’erreur en fonction
de la puissance reçue ne présente pas de début de plancher d’erreur, contrairement
aux courbes pour 1000 et surtout 1625m.
Pour mesurer un taux d’erreur avec une précision à ±1 %, il faut compter 100

erreurs, soit en moyenne attendre 800 s pour un taux d’erreur de 10−11 à 12,5Gbit/s.
Pour faire cette mesure pour les huit trains à 12,5Gbit/s, pour quatre longueurs de
fibre et trois longueurs d’onde, il faut alors en moyenne un temps de mesure de
21,3 heures. En ajoutant le temps pour les mesures aux taux d’erreur plus élevés
nécessaires au tracé de la courbe complète, en supposant un point de mesure toutes
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Figure 6.3.4 : Diagrammes de l’oeil à 100Gbit/s du module transmetteur accor-
dable du projet POLYSYS.

les décades, on obtient un temps total moyen de mesure de 23,7 heures. C’est la
raison pour laquelle la mesure ne va pas en deçà d’un taux d’erreur de 10−10, qui
correspond à un temps total de mesure de 2,37 heures, sans compter les temps morts
entre chaque mesure. Lorsque la courbe de taux d’erreur obtenue ne présente pas de
plancher de bruit, dont la signature est une diminution de la valeur absolue de la
pente de la courbe, on considère que le résultat est asymptotiquement sans erreur.
Il convient néanmoins de noter que le niveau de puissance optique nécessaire pour

se trouver dans une région à très faible taux d’erreur, voire asymptotiquement nul,
se situe au-delà de 10 dBm, soit une puissance électrique en sortie d’une photodiode
ayant une sensibilité de 0,5A/W chargée sur 50 Ω de −2 dBm, soit encore une
tension d’un peu plus de 500mVpp d’amplitude. Cela signifie qu’on se situe à un
niveau proche des niveaux typiques de saturation des étages d’entrée du récepteur et
qu’il n’est pas possible d’augmenter plus avant le niveau de puissance pour atteindre
un taux d’erreur arbitrairement faible. C’est pourquoi dans la pratique deux axes
d’amélioration sont nécessaires. D’une part, il convient d’améliorer la sensibilité du
récepteur, par exemple en utilisant un pré-amplificateur à trans-impédance (TIA).
Dans [Dup13b], nous avons présenté un circuit TIA intégrant un démultiplexeur
1 × 100Gbit/s vers 2 × 50Gbit/s présentant une sensibilité meilleure que 60mVpp.
D’autre part, l’utilisation de codes correcteurs d’erreurs permet d’obtenir un taux
d’erreur final quasi-nul (meilleur que 10−15), au prix d’un sur-débit de quelques
pourcents (donc d’une plus grande exigence sur les composants), ainsi qu’au prix
d’une plus grande latence, qui est un paramètre système de première importance
dans les centres de données.
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6.4 Conclusion
Dans ce chapitre, la mise en œuvre en conditions réelles et la validation du

sélecteur-driver introduit dans le chapitre 5 ont été présentées.
Pour cela, un module hyperfréquence conçu, réalisé et caractérisé par l’équipe

EOFiP du III-V Lab, mettant en œuvre ce circuit, a dans un premier temps permis
d’en valider le bon fonctionnement une fois découpé et packagé. Les performances
obtenues, dont une amplitude différentielle de 5,75Vpp à 100Gbit/s, font l’état de
l’art.
Finalement, son utilisation dans le cadre du projet Européen POLYSYS, pour la

réalisation d’un module transmetteur optoélectronique 100Gbit/s accordable, a de
plus permis d’en valider le bon fonctionnement dans un système de communications
optiques à 100Gbit/s, avec en particulier des caractérisations en taux d’erreur. La
transmission sans erreur, jusqu’à 500m, d’une capacité de 100Gbit/s a ainsi pu être
démontrée, pour une longueur d’onde accordable entre 1545nm et 1565nm.
Au moment où ces lignes sont écrites 6, l’application système en jeu ici, à savoir

les systèmes de transmissions optiques à l’intérieur et entre les centres de données,
s’intéresse à un débit total de 400Gbit/s sur 4, 8, voire 16 canaux optiques, que
ce soit sur plusieurs fibres séparées ou plusieurs longueurs d’onde dans une même
fibre. Un effort de normalisation, dans le cadre du groupe IEEE P802.3bs 400GbE
Task Force, est précisément en cours et a d’ores et déjà distingué quatre segments
de transmission : 100m, 500m, 2 km et 10 km. Si l’on s’intéresse de plus prêt au
segment 500m, en écho au paragraphe précédent, la solution adoptée repose sur
quatre fibres en parallèle, chacune transportant 100Gbit/s au format 4-ASK à un
débit symbole de 50GBd, plus un léger sur-débit pour le code correcteur d’erreur 7.
Les performances obtenues dans le projet POLYSYS à 100Gbit/s en OOK restent
uniques au monde, reposant sur des technologies non traditionnelles et encore peu
matures, ne pouvant ainsi pas entraîner un mouvement de masse susceptible de
devenir une norme industrielle. On notera néanmoins que les travaux pionniers du
projet POLYSYS et de son prédécesseur GIBON, projet également Européen, furent
dans la communauté scientifique et dans les Bell Labs le point de départ de la
montée en puissance des approches à 100Gbit/s par longeur d’onde pour les systèmes
de communications optiques courtes distances, quand la norme a longtemps été le
4 × 25Gbit/s, ouvrant ainsi la voie vers le 4 × 100Gbit/s et sans aucun doute à
terme le 10× 100Gbit/s.

6. Juin 2015.
7. cf. motion 12, http://www.ieee802.org/3/bs/public/15_05/motions_3bs_01_0515.pdf.
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Conclusion et perspectives

Dans cette thèse, nous avons présenté de nouvelles contributions à la théorie et à la
pratique de l’amplificateur distribué, dans le cadre applicatif des télécommunications
optiques à 100Gbit/s.

Principales contributions

Les contributions originales de ce travail sont de trois ordres.
1. La théorie de l’amplificateur distribué, en régime linéaire, a été revisitée. Un

corpus théorique cohérent, conservant au départ un degré de généralité maxi-
mal puis procédant aux niveaux de simplification habituels, a été développé.
Il se base sur trois piliers :
– La formulation quadripôlaire : approche didactique mais nécessitant de faire
des hypothèses restrictives. En découlent des formules analytiques simples
d’aide à la conception, dont les équations de dimensionnement systématique
des paramètres des lignes.

– La formulation octopôlaire : approche exacte mais très difficilement exploi-
table analytiquement.

– Le calcul numérique de la réponse exacte en régime petit-signal de l’amplifi-
cateur distribué, à partir des équations complémentaires issues de ces deux
approches.

Cette méthodologie a permis de mettre en évidence le comportement intrin-
sèque de l’amplificateur distribué, dans la bande passante, à la coupure et dans
la bande rejetée, puis d’en proposer des méthodes d’optimisation, compte tenu
de l’application visée.

2. Un certain nombre de réalisations expérimentales ont été menées, permettant
la démonstration de performances au niveau circuit faisant progresser l’état
de l’art :
– Un ensemble d’amplificateurs distribués single-ended a été conçu et caracté-
risé, validant d’une part la méthodologie de conception et confirmant d’autre
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part le potentiel en bande passante et amplitude de sortie de l’architecture
distribuée dans la technologie TBDH InP 0,7µm.

– Un sélecteur-driver, intégrant monolithiquement un sélecteur 2:1 en entrée
et un amplificateur distribué différentiel en sortie a été conçu et caractérisé.
Des amplitudes différentielles de 6,2 et 5,9Vpp ont été mesurées à 100 et
112Gbit/s, respectivement. L’amplitude différentielle de la séquence a été
mesurée respectivement à 7,2 et 7,15Vpp (chiffres directement comparables
aux données disponibles dans la littérature), établissant le nouveau record
de produit amplitude× débit à 801V.Gbit/s.

3. L’utilisabilité et le bénéfice du circuit sélecteur-driver ont été validés en envi-
ronnement réel :
– Un module hyperfréquence a été conçu, réalisé et caractérisé par l’équipe
EOFiP du III-V Lab, validant le bon fonctionnement du circuit une fois
découpé et packagé. La performance obtenue, à savoir une amplitude diffé-
rentielle de 5,75Vpp à 100Gbit/s, fait l’état de l’art.

– Dans le cadre du projet Européen POLYSYS, le circuit sélecteur-driver a
été mis en œuvre dans un module transmetteur optoélectronique 100Gbit/s
accordable en longueur d’onde. La transmission sans erreur jusqu’à 500m
d’une capacité de 100Gbit/s, transportée par une longueur d’onde accor-
dable entre 1545nm et 1565nm, a été démontrée.

.
Soixante-dix-neuf ans après son invention, l’amplificateur distribué reste en 2015

l’architecture privilégiée pour les applications large bande et forte amplitude. L’état
de l’art des drivers de modulateur, l’un des cas d’application de prédilection de
cette architecture à l’heure actuelle, a pu ainsi être significativement amélioré, avec
la multiplication par un facteur proche de deux du produit vitesse× amplitude par
rapport aux meilleures réalisations publiées à ce jour. Au-delà des 800Gbit/s.V
obtenus, la barre de 1Tbit/s.V semble à portée de main. Une optimisation de la
structure verticale du transistor, pour augmenter sa tension de claquage, devrait
par exemple y contribuer.

Limites et perspectives

L’amplificateur distribué n’en demeure pas moins une architecture relativement
délicate à mettre en œuvre, avec des contraintes propres et des limitations spéci-
fiques. À mesure que la gamme fréquentielle est étendue, que ce soit pour les systèmes
de communications optiques ou les systèmes de communications sans fil à ondes mil-
limétriques, la qualité des éléments passifs, au premier rang desquels les lignes de
transmission, peut sans doute devenir un facteur limitant. Jusqu’à 100Gbit/s, nous
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avons montré qu’une approche relativement simple permettait d’obtenir les résul-
tats escomptés, du moins pour un fonctionnement binaire, i.e. avec seulement deux
niveaux électriques possibles. La tendance étant à l’augmentation de la complexité
de modulation, avec les formats multi-niveaux et vectoriels, il devient indispensable
d’avoir d’une part un fonctionnement linéaire, tout en respectant d’autre part une
contrainte accrue quant à la minimisation des distorsions apportées au signal. Ces
deux éléments étant contradictoires, la qualité et la bonne maîtrise des lignes de
transmission n’en deviendront que plus critiques.
Il existe néanmoins à cet égard une alternative : elle consiste à repousser toujours

plus loin la frontière entre domaine numérique et analogique. Un signal binaire ampli-
fié et nettoyé, par utilisation des non-linéarités des transistors, est par construction
un signal de nature numérique. Le travail présenté s’inscrit dans ce cadre. Or pour
un signal multi-niveau, en amplitude voire aussi en phase, il est également possible
de conserver un mode de fonctionnement numérique. Le concept de Power-DAC a
ainsi été introduit au III-V Lab en 2010 et publié en 2011 [Kon11], une réalisation
récente en ayant démontré une fréquence d’échantillonnage de 100GS/s [Kon15]. Il
consiste à générer un signal multi-niveau, à partir de signaux binaires, directement
avec le niveau d’amplitude requis, chaque niveau étant généré par une combinaison
de transistors fonctionnant tous en régime de commutation. Il n’en demeure pas
moins que ces transistors étant placés en parallèle, la limitation fondamentale du
produit gain× bande s’appliquant à une architecture localisée perdure. Une archi-
tecture distribuée doit alors permettre de s’en affranchir, comme pour le cas des
signaux binaires. Cette idée fut brevetée en 2004 par Hitko, du laboratoire HRL
aux Etats-Unis [Hit05]. L’ayant découverte indépendamment, nous l’avions expéri-
mentée il y a quelques années, sans obtenir de résultat à la hauteur des espérances
légitimes qu’on pouvait en avoir. Cet axe présente aujourd’hui encore un très grand
intérêt, tant la pression pour augmenter efficacité spectrale et débit symbole est
repoussée toujours plus loin. Une réalisation récente en CMOS de convertisseur
numérique-analogique 8 bits à 100GS/s, fournissant une amplitude différentielle en
sortie de quelques centaines de mV , a été rapportée [Hao15]. Malgré l’utilisation
d’une architecture distribuée au niveau des étages de sortie, la bande passante ana-
logique démontrée, inférieure à 15GHz, reste assez faible. À cet égard, un objectif
de convertisseur numérique-analogique distribué en TBDH InP, codant 3 bits sur 8
niveaux électriques (format 8-PAM ou encore 8-ASK) fournissant 6Vpp d’amplitude
différentielle à 100 − 120GBd, avec une bande passante analogique supérieure à
70− 80GHz, est un objectif ambitieux mais pertinent.
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ANNEXE A

Transformation d’une matrice chaîne
vers une matrice S : cas de l’octopôle

Les formules de transformation d’une matrice S, Z, ABCD, etc., vers une autre
sont bien connues et documentées pour le cas d’un réseau à 2 accès (quadripôle).
C’est moins le cas pour l’octopôle, en particulier nous n’avons pas trouvé de formule
générale pour les matrices de transformation en fonction du nombre d’accès n, pour
le passage entre matrice S et matrice ABCD. Nous en présentons donc le calcul
dans cette annexe, pour le cas de l’octopôle, c’est à dire un réseau linéaire à 4 accès,
en se basant sur la méthodologie présentée dans [Gau04].
Partant d’une matrice de départ MI telle que :

YI = MIXI

on souhaite passer à la matrice d’arrivée MF , telle que :

YF = MFXF

Les deux matrices MI et MF décrivent le même réseau linéaire, mais dans une
base différente. Nous notons Txx, Txy, Tyx et Tyy les matrices décrivant les relations
linéaires entre les vecteurs de départ et les vecteurs d’arrivée :

XF = TxxXI + TxyYI

Y F = TyxXI + TyyYI
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Annexe A Transformation d’une matrice chaîne vers une matrice S : cas de
l’octopôle

Nous avons donc :

YF = TyxXI + TyyYI

= TyxXI + TyyMIXI

= (Tyx + TyyMI)XI

Nous avons également :

YF = MFXF = MF (TxxXI + TxyYI)
= MF (TxxXI + TxyMIXI)
= MF (Txx + TxyMI)XI

Donc nous obtenons :

MF (Txx + TxyMI)XI = (Tyx + TyyMI)XI

D’où la relation générale :

MF = (Tyx + TyyMI)(Txx + TxyMI)−1 (A.0.1)

Nous calculons maintenant les matrices Txx, Txy, Tyx et Tyy dans le cas où MI = c

et MF = S, où c est la matrice chaîne normalisée.
Nous rappelons dans la figure A.1 la convention utilisée pour l’indexation des

accès.

3V

3I

2V

2I

1V

1I

4V

4I[ ] 44×O

Accès 1

Accès 3

Accès 4

Accès 2

3a

3b

1a

1b

2a

2b

4a

4b

Figure A.1 : Convention d’indice et d’ordre des 4 accès utilisée dans la section 2.3
pour un octopôle.
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Nous avons par définition les relations suivantes :

b1
b2
b3
b4

 = S


a1
a2
a3
a4


et :


v3
i3
v1
i1

 = c


v2
−i2
v4
−i4


Avec, à un accès i donné :

ai = vi + ii
2

bi = vi − ii
2

où les tensions vi et les courants ii sont normalisés, par rapport à l’impédance de
référence Z0i de l’accès i :

vi = Vi√
Z0i

ii = Ii.
√
Z0i

La relation entre la matrice chaîne normalisée c et la matrice chaîne non normalisée
C s’obtient de la façon suivante :


v3
i3
v1
i1

 = c


v2
−i2
v4
−i4


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Annexe A Transformation d’une matrice chaîne vers une matrice S : cas de
l’octopôle


1√
Z03

0 0 0
0

√
Z03 0 0

0 0 1√
Z01

0
0 0 0

√
Z01



V3
I3
V1
I1

 = c


1√
Z02

0 0 0
0

√
Z02 0 0

0 0 1√
Z04

0
0 0 0

√
Z04




V2
−I2
V4
−I4




V3
I3
V1
I1

 =


√
Z03 0 0 0
0 1√

Z03
0 0

0 0
√
Z01 0

0 0 0 1√
Z01

 c


1√
Z02

0 0 0
0

√
Z02 0 0

0 0 1√
Z04

0
0 0 0

√
Z04




V2
−I2
V4
−I4


Soit :

C =


√
Z03 0 0 0
0 1√

Z03
0 0

0 0
√
Z01 0

0 0 0 1√
Z01

 c


1√
Z02

0 0 0
0

√
Z02 0 0

0 0 1√
Z04

0
0 0 0

√
Z04

 , N−1
1 cN−2

2

Et :

c = N1CN2

Nous posons :

XI =


v2
−i2
v4
−i4

, Y I =


v3
i3
v1
i1

 et M I = c ;

XF =


a1
a2
a3
a4

, Y F =


b1
b2
b3
b4

 et MF = S.

Nous explicitons les relations XF = TxxXI + TxyYI et Y F = TyxXI + TyyYI :
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XF =


a1
a2
a3
a4

 = 1
2


v1 + i1
v2 + i2
v3 + i3
v4 + i4

 = 1
2


0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 −1




v2
−i2
v4
−i4

+1
2


0 0 1 1
0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0



v3
i3
v1
i1



YF =


b1
b2
b3
b4

 = 1
2


v1 − i1
v2 − i2
v3 − i3
v4 − i4

 = 1
2


0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 1




v2
−i2
v4
−i4

+1
2


0 0 1 −1
0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0



v3
i3
v1
i1


Soit :

Txx = 1
2


0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 −1

, Txy = 1
2


0 0 1 1
0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0



Tyx = 1
2


0 0 0 0
1 1 0 0
0 0 0 0
0 0 1 1

, Tyy = 1
2


0 0 1 −1
0 0 0 0
1 −1 0 0
0 0 0 0


Nous obtenons alors S d’après l’équation A.0.1 page 244 :

S = (Tyx + Tyyc).(Txx + Txyc)−1

S = (Tyx + TyyN
−1
1 CN−1

2 ).(Txx + TxyN
−1
1 CN−1

2 )−1 (A.0.2)
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Théorie et Pratique de l’Amplificateur Distribué : Application
aux Télécommunications Optiques à 100 Gbit/s

Résumé : La théorie, la conception, l’optimisation et la caractérisation d’amplifica-
teurs distribués en technologie TBDH InP 0,7 µm, pour les systèmes de communica-
tions optiques à 100 Gbit/s, sont présentés. Nous montrons comment l’exploitation
adaptée du concept d’amplificateur distribué avec une technologie de transistors
bipolaires à produit vitesse-amplitude élevé a permis la réalisation d’un driver de
modulateur électro-optique fournissant une amplitude différentielle d’attaque de 6,2
et 5,9 Vpp, à 100 et 112 Gbit/s, respectivement, avec une qualité de signal élevée.
Ce circuit établit ainsi le record de produit vitesse-amplitude à 660 Gbit/s.V sur
tranche et 575 Gbit/s.V en module hyperfréquence. Dans le cadre du projet Eu-
ropéen POLYSYS, il a été associé à un laser accordable et un modulateur pour
la réalisation d’un module transmetteur optoélectronique compact, démontrant des
performances avançant l’état de l’art des communications optiques courtes distances
à 100 Gbit/s.

Mots clés : amplificateur distribué, transistor bipolaire à double hétérojonction
(TBDH), phosphure d’indium (InP), conception de circuits intégrés ultra-rapides,
télécommunications optiques à 100 Gbit/s

Theory and Practice of the Distributed Amplifier : Application
to 100-Gb/s Optical Telecommunications

Abstract : The theory, design, optimisation and characterisation of distributed
amplifiers in 0.7-µm InP DHBT technology, for 100-Gbit/s optical communication
systems, are presented. We show how the appropriate implementation of the distri-
buted amplifier concept in a bipolar transistors technology with high swing-speed
product has enabled the realisation of an electro-optic modulator driver with 6.2-
and 5.9-Vpp differential driving amplitude at 100 and 112 Gb/s, respectively, with
a high signal quality. This circuit thus establishes the swing-speed product record
at 660 Gb/s.V on wafer and at 575 Gb/s.V in a microwave module. In the frame
of the European project POLYSYS, it has been co-packaged with a tunable laser
and a modulator to realise a compact optoelectronic transmitter module, which has
demonstrated performances advancing the state of the art of short reach 100-Gb/s
optical communications.

Key words : distributed amplifier, double heterojunction bipolar transistor (DHBT),
indium phosphide (InP), very-high-speed integrated circuits design, 100-Gb/s opti-
cal telecommunications
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