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cette thèse.
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Jorge pour sa disponibilité et Jean-Yves Dupuy pour ses conseils pertinents.

J’aimerais remercier plus largement toutes les personnes qui m’ont aidé au cours de mes
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1.3 Techniques de multiplexage . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44

1.3.1 Multiplexage temporel - TDM . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 44
1.3.2 Multiplexage en longueur d’onde - WDM . . . . . . . . . . . . . . . 46
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semi-conducteur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 89
2.2.3.4 Fonctionnement en dynamique . . . . . . . . . . . . . . . 95
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2.3.4 Etage d’amplification et circuit d’égalisation . . . . . . . . . . . . . 111
2.3.4.1 Post-amplificateur limiteur . . . . . . . . . . . . . . . . . 111
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Chapitre 3 : Méthodologie de conception de
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3.2.3.1 Méthode d’extraction directe . . . . . . . . . . . . . . . . 139
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1.10 Système simplifié de télécommunication optique . . . . . . . . . . . . . . . 52
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Table des figures
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3.10 Coefficient de réflexion de la photodiode - comparaison mesures/simulation 144
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Table des figures

3.18 Comparaison mesures (courbes noires) / simulations (courbes grises) du
comportement petit-signal du TIA-VGA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 154

3.19 Photographie de la puce TIA-VGA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 155
3.20 Prise en compte des lignes parasites dans le modèle du TIA . . . . . . . . . 155
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3.22 Réponse mesurée (courbes noires) et simulée (courbes grises) du TIA-VGA
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3.41 Méthodologie de simulation petit-signal du montage PIN/TIA-AGC et vue
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moyenne de 0 dBm . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 174
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optique d’entrée de 10 dBm . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 181
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3.64 Evolutions possibles d’un photorécepteur : Simulations des performances
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4.12 a)Modèle de ligne simulée b) Définition du port d’excitation . . . . . . . . 240
4.13 Paramètres [S] mesurés (courbes noires) et simulés (courbes grises) de la
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4.18 Paramètres [S] de la ligne de sortie . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 244
4.19 Visualisation du champ EM le long de la ligne de transmission . . . . . . . 245
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4.27 Circuit de découplage large bande . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 251
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4.47 Amplitude en sortie du photorécepteur . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 267
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Co-packaging/co-design appliqué à la conception de photorécepteurs haut-débit Page 16
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↵ Pertes internes de la structure SOA.
Γ Facteur de confinement du mode se propageant dans le SOA.
∆⌫sp Largeur du spectre d’émission spontanée à 3 dB en nm.
∆⌫opt Bande passante optique en Hz.
∆f Bande passante effective de bruit.
∆G Fluctuation du gain SOA.
✏r Permittivité électrique relative.
✏eff Permittivité électrique effective.
λ Longueur d’onde.
⌫ Fréquence optique.
⌘ Rendement quantique d’un photodétecteur.
⌘eff Indice effectif du mode guidé.
⌘sp Facteur d’émission spontanée ou d’inversion de population.
Φ Flux de photons par seconde.
σ2
g Bruit de grenaille.

σ2
sig sp Bruit de battement signal/spontané.

σ2
sp sp Bruit de battement spontané/spontané.

σ2
T Bruit thermique.

σ2
TIA Courant de bruit ramené en entrée du TIA.

⌧ Retard en s.
⌧r Temps de récupération du gain du SOA.
⌧tr Temps de transit des porteurs du photodétecteur.
A Gain en tension [pseudo-différentiel] de l’amplificateur [différentiel].
c Célérité de la lumière dans le vide.
CA Capacité d’entrée de l’amplificateur.
Cfu Capacité de fuite de la photodiode.
Cj Capacité de jonction de la photodiode.
Cp Capacité du plot d’accès de la photodiode.
ER Taux d’extinction de la source optique.
f 3dB Fréquence de coupure à 3 dB.
FA Facteur d’excès de bruit de l’APD.
Fn Facteur de bruit.
gmat Gain du matériau du SOA.
Gs Gain du SOA lors d’un passage dans la cavité.
GSOA Gain optique du SOA.
Gv Gain en tension de l’amplificateur.
h Constante de Planck (6, 62.10 34 m2 kg s).
Iobs Courant d’obscurité du photodétecteur.
Iph Photocourant généré par la photodiode.
kA Coefficient d’ionisation de l’APD.
kB Constante de Boltzmann (1, 38.10 23 m2 kg s 2 K 1).
Lp Inductance du plot d’accès de la photodiode.
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M Facteur de multiplication de l’APD
Popt Puissance optique incidente.
Psp Puissance de bruit due à l’émission spontanée.
q Charge élémentaire (1, 6.10 19C).
RF Résistance de contre réaction du TIA.
Rfu Résistance de fuite de la photodiode.
RL Résistance de charge.
RPD Responsivité de la photodiode.
Rs Résistance série de la photodiode.
RT Gain transimpédance statique.
Sg f Densité spectrale du bruit de grenaille.
Ssp f Densité spectrale du bruit de l’émission spontanée.
ST f Densité spectrale du bruit thermique.
T Température (K).
vd Vitesse de diffusion des porteurs.
Wd Epaisseur de la zone de déplétion.
Z0 Impédance caractéristique de normalisation.
Zt Gain transimpédance.
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Acronymes

AGC Automatic Gain Control.

AON Active Optical Network.

APD Avalanche PhotoDiode.

ASE Amplified Spontaneous Emission.

BCB BenzoCycloButene.

CDR Clock and Data Recovery.

CO Central Office ou Central Optique.

DAC Digital to Analog Converter.

DEMUX Demultiplexer.

DFB Distributed FeedBack laser.

DPSK Differential Phase Shift Keying.

DQPSK Differential Quadrature Phase Shift Keying.

DSF Dispersion Shifted Fiber.

EAM Electro-Absorption Modulator.

EDFA Erbium-Doped Fiber Amplifier.

ER Extinction Ratio.

FSAN Full Service Access Network.

FTTB Fiber To The Building.

FTTH Fiber To The Home.

HF Hyper-Fréquence.

HLM Hybrid Laser-Modulator.

IEEE Institute of Electrical and Electronics Engineers.

IM DD Intensity Modulation / Direct Detection.

ISI Inter-Symbol Interference.

ITU T International Telecommunications Union (Telecom Standardization Sector).

LR PON Long Reach-Passive Optical Network.

MZM Mach-Zehnder Modulator.

MUX Multiplexer.

NEB Noise Equivalent Bandwidth.

NGA Next Generation Acces network.

NRZ Non-Return to Zero.

ODN Optical Distribution Network.

OLT Optical Line Termination.

ONT Optical Network Termination.

ONU Optical Network Unit.

OOK On-Off Keying.
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Acronymes

P2MP Point To MultiPoint.

PAM Pulse Amplitude Modulation.

PD Photodiode.

PDA Photodiode Array.

PDM QPSK Polarization Division Multiplexed Quadrature Phase Shift Keying.

PMD Polarization Mode Dispersion.

PON Passive Optical Network.

QPSK Quadrature Phase Shift Keying.

RIN Relative Intensity Noise.

SER Static Extinction Ratio.

SNR Signal to Noise Ratio.

SOA Semi-conductor Optical Amplifier.

SOLT Short-Open-Load-Through.

SSMF Standard Single-Mode Fiber.

TBDH Transistor Bipolaire à Double Hétérojonction.

TDM Time Division Multiplexing.

TDMA Time Division Multiple Access.

TIA TransImpedance Amplifier.

TWDM Time and Wavelength Division Multiplexing.

UTC Uni-Travelling Carrier.

V GA Variable Gain Amplifier.

WDM Wavelength Division Multiplexing.

ZCE Zone de Charge d’Espace.
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Introduction générale

Bref historique des télécommunications optiques...

L’histoire de la fibre optique trouve son point de départ dans les années 1790, avec

l’invention par le français Claude Chappe du premier télégraphe optique portant son nom,

dont une représentation est faite sur la Figure 1. Il s’agissait à l’époque de transmettre

visuellement des messages codés entre deux tours, à l’aide de leviers mécaniques dont la

position des bras formait un symbole. Au début des années 1840, le territoire français

est quadrillé par 534 de ces tours, permettant la liaison des grandes agglomérations sur

plus de 5000 kilomètres cumulés. Cette technique était très coûteuse et peu fiable. En

effet, deux opérateurs étaient nécessaires tous les quinze kilomètres environ pour faire

circuler les messages. Ajouté à cela, le système ne pouvait pas fonctionner de nuit ou par

mauvaise visibilité. En 1845, la première ligne de télégraphe électrique est installée entre

Paris et Rouen et sonne le glas des tours de Chappe.

Figure 1 – Télégraphe optique de Chappe

Un peu plus tôt, en 1840, les physiciens Daniel Collondo et Jacques Badinet

découvrirent que la lumière pouvait être guidée dans un matériau, si les conditions

de réflexion était suffisamment élevée. Le physicien britannique John Tyndall mit en

application ce phénomène et démontra que la lumière pouvait se propager dans un tube

d’eau par réflexions multiples internes.

Les années 1880 ont elles aussi été très importantes dans l’avancée de la fibre optique.

C’est à cette période qu’Alexander Graham Bell a breveté le photo-phone, un système

permettant de transmettre un message par conversion acoustique-optique-acoustique. Le

message sonore était amplifié par un microphone qui faisait vibrer un miroir réfléchissant

la lumière du soleil. Quelques centaines de mètres plus loin, au niveau du récepteur,

la démarche inverse était réalisée. Un miroir captait la lumière transmise et activait

un cristal de sélénium qui permettait de reproduire le son voulu. Pour des raisons

comparables à l’échec des tours de Chappe, le photo-phone ne fût pas utilisé mais fit
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office de précurseur des futurs moyens de communication. Lors de la même décennie,

William Wheeler inventa le tube de verre, permettant le transport de la lumière dans ce

dernier.

Cette évolution s’est bien entendu poursuivie au XXe siècle, et on peut noter par

exemple le dépôt du brevet en 1926 concernant le dispositif de transmission d’images et

de fax grâce à des fibres en verre par Hansell.

En 1961, Elias Snitzer a publié une description théorique de la fibre optique

monomode. Il faudra attendre 1970 pour voir le développement de la première fibre

optique monomode utilisable dans les réseaux de communication par les chercheurs de

Corning Glass Works, présentant une atténuation de l’ordre de 20 dB km. Parallèlement

à cela, les premières diodes laser en AsGa sont développées et vont favoriser le

développement des transmissions par fibres optiques.

En 1973 les laboratoires Bell ont développé le processus de déposition en phase vapeur

modifiée qui est toujours utilisé dans la fabrication des fibres optiques. Deux ans plus

tard, le premier système de communication téléphonique optique est testé en Angleterre,

puis installé aux États-Unis. Vers la fin des années 1970, les compagnies de téléphone

repensent leurs infrastructures et installent les premières fibres optiques.

Déploiement des premiers réseaux optiques...

Dès 1980, la première génération commerciale de système de communication à fibre

optique est disponible, fonctionnant à une longueur d’onde de 0, 8 µm et employant

un répéteur tous les 10 km. Des débits de l’ordre de 45 Mb s sont alors atteignable.

Peu de temps après, la deuxième génération de réseaux commerciaux apparâıt, grâce au

développement des première diode laser émettant à 1, 3 µm.

L’avantage principal de cette nouvelle génération de réseaux est d’être moins sensible à

l’atténuation linéique de la fibre optique, permettant un espacement plus important entre

les répéteurs et un débit plus élevé pouvant atteindre 100 Mb s. Les fibres monomodes

ont permis à la fin des années 80 d’atteindre des débits de transmission de 1, 7 Gb s et

une distance entre les répéteurs de 50 km, avec une atténuation de l’ordre de 0, 6 dB km

à 1, 3 µm.

La Figure 2 représente le profil d’atténuation spectrale d’une fibre optique monomode

en fonction de la longueur d’onde. Le minimum d’atténuation de la fibre, 0, 3 dB km, se

situe autour de 1, 55 µm. Bien qu’à cette longueur d’onde la dispersion chromatique soit

importante, l’avantage représenté par les faibles pertes linéiques de la fibre a poussé les
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fournisseurs à utiliser cette plage de longueur d’onde pour les transmissions sur de longues

distances en vue du développement d’une troisième génération de système de transmission

optique.

Figure 2 – Atténuation linéique de la fibre en fonction de la longueur d’onde

En 1989, grâce à l’utilisation des diodes lasers monomodes et des fibres à dispersion

décalée permettant de compenser la dispersion chromatique sur longue distance, la

longueur d’onde utilisée dans les systèmes passe à 1, 55 µm pour atteindre un débit de

10 Gb s et des distances de régénération d’environ 70 km.

Vers les réseaux tout-optique et le haut débit pour tous...

Le passage vers les réseaux de transmission tout optique n’est réellement effectif

qu’au début des années 1990 avec l’apparition des premiers amplificateurs optiques à

fibres dopées à l’erbium (EDFA). Avec des gains de l’ordre de 40 dB, ils permettent

des transmissions sur plusieurs milliers de kilomètres avec une régénération purement

optique placée tous les 60 100 km.

Nous sommes désormais dans la quatrième génération de système de communication

optique, employant les techniques de multiplexage temporel (TDM) et en longueur

d’onde (WDM), les amplificateurs optiques et les sources lasers accordables en longueurs

d’onde. Cela permet des transmissions sur plusieurs milliers de kilomètres, à 10 Gb s,

40 Gb s, 100 Gb s et même possiblement au-delà dans un futur proche.

Contexte actuel...

La communication fait partie intégrante de la vie dans notre société, et ses moyens ont

évolué considérablement lors des dernières décennies. L’essor des nouvelles technologies

tend à rendre connectés entre eux tous les individus via le plus vaste réseaux de

communication existant à ce jour : l’Internet. Il ne s’agit plus uniquement d’avoir accès

à l’information depuis des points fixes, les ordinateurs, mais bien d’être en permanence

connecté et pouvoir échanger en tout lieu avec un ou plusieurs correspondants à l’autre
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bout du monde, instantanément. L’explosion de popularité des smartphones a joué un

rôle prépondérant dans ce soucis de partage et ce dernier est devenu indispensable à

bon nombre d’entre nous. La technologie évolue très rapidement, mais arrivera-t-elle à

anticiper, ou simplement suivre le besoin en quantité d’information dont nous augmentons

chaque jour l’ampleur. Les inventions fleurissent continuellement pour tenter d’améliorer

le quotidien de chacun, ou tout du moins lui apporter quelque chose de nouveau. A titre

d’exemple, aujourd’hui, nous assistons au développement de l’internet des objets et à

l’explosion de ses applications dans les domaines aussi variés que la e-santé, la domotique

ou le “quantified self” que nous pouvons traduire par le terme “auto mesure de soi” [5].

Il parait tout à fait normal aujourd’hui, d’avoir accès instantanément à toutes sortes

de vidéos en ultra haute définition, de pouvoir dialoguer en vidéo-conférence depuis son

téléphone avec son ami, ou encore de stocker sur des plateformes virtuelles des centaines

de milliard de bits de données, le “Cloud”.

Il est estimé qu’en 2017, le trafic de données sur Internet avoisine les 1,1 Zetta-octets

[6], soit 1021 octets ou encore mille milliard de milliard d’octets par an ! Les réseaux de

télécommunications doivent alors évoluer en conséquence pour permettre la transmission

d’une telle quantité de données. La Figure 3 illustre les prévisions de l’évolution du trafic

de données sur les réseaux internet et mobiles jusqu’en 2020 d’après la société CISCO.

Figure 3 – Estimation du trafic de données Internet et mobile selon Cisco

Ainsi, l’un des plus gros défis technologiques des années à venir est la refonte intégrale

du réseau de télécommunication, en vue de remplacer l’actuel réseau sur cuivre, qui,

malgré son aspect historique et le poids qu’il a donné aux pionniers des réseaux télécom

l’ayant déployé massivement lors de l’essor des communications à distance, se voit

maintenant être le principal goulot d’étranglement pour permettre la montée en débit. Le

déploiement des réseaux d’accès optiques fait alors parti des priorités chez les opérateurs.

Un exemple frappant de l’intérêt que porte le monde sur cette nouvelle reconquête
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du réseau est le programme américain “Connecting America : The National Broadband

Plan” lancé en 2009, qui a pour ambition de fournir un débit descendant de 100 Mb s

et montant de 50 Mb s à cent millions de foyers américains ainsi qu’une connexion à

1 Gb s pour les communautés locales d’ici 2020. Côté européen, il est envisagé que d’ici

2020, 100% des habitants aient accès au haut débit avec plus de 30 Mb s et qu’au moins

50% des ménages puissent naviguer à plus de 100 Mb s [7].

Cette nouvelle ère du Zettaoctet nécessite le développement de composants optiques

ultra-haut-débit permettant la transmission ainsi que de la réception des données sur

des distances de 100 m jusqu’à 40 km. Le défi principal dans la transmission d’un signal

à 40 Gb s sur plusieurs longueurs d’onde (4λx10 Gb s) réside principalement dans la

complexité de réalisation d’un transmetteur intégrant 4 lasers. Bien que des schémas de

modulation complexe, type QPSK, soient préférés pour les longues distances en raison

de leur produit capacité-distance élevé, ils restent trop complexes pour les applications

courtes distances, où le déploiement de masse est une priorité, en raison de leur coût élevé.

La modulation tout-ou-rien (On-Off Keying/OOK), moins complexe à implémenter,

devient alors une voie intéressante. Une solution prometteuse au problème du 40 Gb s

serait alors d’utiliser une paire émetteur-récepteur sur une fibre porteuse mono-longueur

d’onde, plutôt qu’un multiplexage sur quatre longueurs d’onde comme mentionné

auparavant. Dans ce cas de figure, le multiplexage temporel du signal électrique, ou

Electrical Time Division Multiplexing (ETDM) avant sa conversion en signal optique

est préférable. Une solution qui combine OOK et ETDM serait alors simple, efficace

et économe. Cependant, avant que cette solution ne devienne envisageable, il faut

développer de nouveaux composants capables de la mettre en œuvre.

Plan de la thèse...

Les travaux présentés dans ce manuscrit s’inscrivent donc dans le cadre des

communications optiques sur courtes distances, principalement sur la réalisation de

photorécepteurs fonctionnant à 40 Gb s et au-delà.

Afin d’identifier les besoins et d’introduire le contexte dans lequel s’inscrivent ces

travaux, le premier chapitre traitera des généralités sur les réseaux optiques passifs,

leurs architectures et leurs besoins, définis suivant plusieurs normes. Ainsi, ce chapitre

présentera les bases du principe de fonctionnement d’un réseaux de communication

optique en donnant un aperçu des composants constituant une chaine de transmission :

émetteur, canal de transmission et récepteur.

L’étude générale se poursuivra en se focalisant sur la partie réception d’un réseaux
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d’accès au chapitre 2. L’objectif final du travail étant d’améliorer les performances

des photorécepteurs fonctionnant à très haut débit, il est utile de bien comprendre la

constitution de ce dernier afin d’en identifier les principales limitations.

Un photorécepteur est constitué d’un photodétecteur permettant la conversion

optique/électrique du signal et d’un amplificateur permettant d’obtenir un signal

d’amplitude suffisante pour être traité par le circuit de décision en aval. Ce sont donc

ces deux sous-ensembles qui seront étudiés dans ce chapitre.

Les avantages et inconvénients des différents types de photodétecteurs seront ici

analysés, notamment au niveau de leur comportement en fréquence, mais aussi concernant

leur rapport signal-sur-bruit traduisant la capacité d’un signal à être correctement détecté.

Parmi eux, la photodiode à jonction PIN, la photodiode à avalanche APD ou encore la

photodiode préamplifiée à l’aide d’un amplificateur à semi-conducteur SOAPIN seront

étudiés.

Suite à cela, les différentes architectures de photorécepteurs seront décrites. Ainsi,

après avoir décrit les limitations des architectures haute et faible impédances, ce chapitre

expliquera pourquoi l’amplificateur transimpédance (TIA - TransImpedance Amplifier)

s’est imposé comme un élément indispensable pour réaliser la fonction d’amplification en

sortie de la photodiode. Néanmoins, malgré son caractère indispensable, non verrons que

le fonctionnement du TIA en association avec la photodiode à très haut débit présente

lui aussi des limitations, qui seront la source des investigations menées dans ces travaux

de thèse.

Pour finir, ce chapitre fournira les outils mathématiques de base, nécessaires à

la compréhension et à l’analyse des signaux détectés. Les notions de bande passante

équivalente de bruit, de facteur de qualité, de sensibilité ou encore de diagramme de l’œil

seront ici présentées.

Les multiples fonctions intégrées au sein d’un module photorécepteur sont souvent

source de dysfonctionnement. Le chapitre 3 tentera de mettre en avant ces problèmes

d’intégration en se basant sur des résultats de simulations utilisant les modèles des

composants (photodiode et TIA) extraits à l’aide de mesures. Ce sont donc dans un

premier temps ces modèles et leur méthodologie d’extraction qui seront décrits afin

d’aboutir à la méthodologie complète de simulation du photorécepteur. En nous basant sur

les comportements et résultats obtenus d’après ces simulations, nous tenterons d’apporter

des solutions aux problèmes d’intégration de la fonction de détection avec la fonction

d’amplification. Deux approches, toutes deux guidées par des simulations petit et grand

signal, seront abordées : la première approche, qualifiée de co-packaging visera à apporter

une solution à court terme permettant d’améliorer les capacités des photorécepteurs à

travailler à 40 Gb s. Cette solution est qualifiée de “court terme”, étant donné qu’elle
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n’est pas la plus optimisée. En effet, l’objectif ici sera d’utiliser les composants réalisés

au laboratoire III-V Lab et de les considérer comme des bôıtes noires. Nous verrons alors

comment il est possible au niveaux packaging d’améliorer les performances du récepteur.

Une deuxième approche, qualifiée elle de co-design, aura pour but de réaliser un

composant TIA directement adapté à la photodiode lors de la phase de conception. Cette

approche, plus complexe à mettre en œuvre, devrait permettre un meilleur contrôle des

performances et simplifier la réalisation des modules photorécepteurs.

Dans le dernier chapitre, les deux solutions décrites au chapitre 3 seront réalisées.

Nous présenterons alors en détail les différentes phases nécessaires à leur réalisation

avant de discuter des résultats obtenus. La première solution de co-packaging a pu

être caractérisée en petit signal, afin d’extraire sa réponse en fréquence, en mesures

numériques afin d’étudier son comportement en grand signal et enfin en taux d’erreur

binaire, donnant accès au paramètre clé de tout photorécepteur : sa sensibilité. La

seconde solution de co-design n’aura pu être caractérisée qu’en petit signal et en mesures

numériques. L’analyse de ces résultats permettra de juger de la qualité de la méthodologie

de simulation, et surtout, de valider ou non les solutions proposées afin d’améliorer les

performances des photorécepteurs.

Pour finir, une fois que le bilan des résultats aura été dressé, les perspectives concernant

ces travaux seront évoquées.
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Chapitre 1 : Les réseaux optiques passifs

1.1 Introduction

Ce premier chapitre a pour but de présenter les différentes architectures des réseaux

optiques pour les transmissions à haut débit sur courtes distances. Dans un premier temps,

l’évolution des normes fixant les débits et les technologies associées dans ces réseaux sera

détaillée afin de comprendre les choix technologiques faits en aval sur la conception des

récepteurs utilisés dans ces réseaux. Suite à cela, les différents éléments constituant une

châıne de transmission optique seront présentés, à savoir la source optique et le récepteur.

Figure 1.1 – Représentation d’un réseau optique passif - PON

La Figure 1.1 illustre de manière simplifiée, l’architecture d’un réseau optique passif

ou Passive Optical Network (PON). D’après les terminologies adoptées par la norme

ITU-T G.983, un réseau optique passif est constitué d’un élément d’émission/réception

appartenant à l’opérateur, appelé Optical Line Termination (OLT) et situé dans le

Central Optique ou Central Office (CO), et d’un émetteur/récepteur Optical Network

Termination (ONT, dans le cas d’un mono client Fiber To The Home (FTTH)) ou

Optical Network Unit (ONU dans le cas d’une liaison secondaire, Fiber To The Building

(FTTB)) au niveau du client. La liaison entre l’opérateur et le client se fait via les réseaux

de distribution optiques (ODN - Optical Distribution Network), constitués de nœuds de

raccordement. Les composants situés dans ces nœuds ont des fonctions de multiplexage et

dé-multiplexage et sont généralement des coupleurs de puissance pour les PON actuels.

Les nœuds de raccordement sont aussi l’endroit idéal où installer un amplificateur

optique, nécessaire pour les liaisons sur longues distances (Long Reach-PON ).

Ces dernières années ont vu nâıtre plusieurs approches d’architectures pour les

réseaux d’accès de nouvelle génération ou Next Generation Acces Network (NGA).

Déclinés en plusieurs variantes de FTTx (Fiber To The X ), ces architectures doivent

s’adapter au mieux aux conditions nécessaires de déploiement (budget alloué, distance à

parcourir, densité d’habitants) et leur appellation dépendra de la solution privilégiée au

niveau de la terminaison de la fibre dans le réseau de distribution optique, par exemple

FTTH pour Fiber To The Home lorsque la fibre arrive directement chez l’abonné, ou
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FTTB pour Fiber To The Building lorsqu’elle s’arrête au pied d’un immeuble pour être

relayée par une courte distance de ligne en cuivre jusqu’à chaque abonné.

Il apparait naturellement que la solution la plus performante est celle reliant

directement l’utilisateur au Central Optique, le FTTH, tout comme il apparait

clairement que cette solution est aussi la plus coûteuse à mettre en place. Bien que

l’essentiel du coût ( 70%) soit dû aux travaux d’enterrement de la fibre, une partie

non négligeable ( 30%) dépend du choix technologique. Il en découle que l’importance

de l’analyse technico-économique pour évaluer les avantages et inconvénients de chaque

solution est capitale. Des études détaillées ont été menées pour décrire l’aspect financier

et la faisabilité d’un tel projet d’investissement pour les télécommunications [8].

- Réseaux d’accès point à multipoint

La solution la plus efficiente en terme de coût pour le déploiement du FTTH réside

dans l’utilisation des réseaux optiques passifs (PON), représentés en Figure 1.2 [1]. Cette

architecture est dite “point-à-multipoint” ou “ Point-To-Multipoint” (P2MP). Dans ce

type de réseaux, il n’y a aucun équipement actif au sein de l’architecture. Une fibre

unique part du central optique et le partage des données entre les abonnés se fait par

l’intermédiaire d’un coupleur passif 1 vers N.

Figure 1.2 – Réseau d’accès point à multipoint [1]

- Réseaux d’accès point à point

Une solution plus coûteuse existe, visant à relier chaque abonné au central par une fibre

dédiée. Cette solution, illustrée en Figure 1.3 [1], présente le double avantage suivant : le

dégroupage est facilité et il n’y a aucun partage de débit. Cette solution s’adresse le plus

souvent aux professionnels, auquel cas elle porte le nom de FTTE (E pour entreprise).
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Figure 1.3 – Réseau d’accès point à point [1]

- Réseaux d’accès actifs

Par opposition à ces réseaux passifs, les réseaux optiques actifs ou Active Optical

Networks (AON), nécessitent l’utilisation d’éléments actifs, commutateurs éthernet, au

niveau du central optique ou entre le central optique et l’abonné. Cette architecture n’a

pas été adoptée par les opérateurs pour des raisons évidentes de coût d’investissement et

d’exploitation élevés. D’une manière générale, comparés aux réseaux actifs, les réseaux

passifs sont plus fiables, plus facile à entretenir et moins énergivores (du fait de l’absence

d’équipement actif dans le réseau de distribution optique). Une étude comparative

détaillée entre PON et AON est faite en [9].

- Réseaux d’accès passifs à portée étendue

Il est intéressant de noter que des réseaux optiques passifs sur longue distance (Long

Reach-PON ) ont aussi été proposés récemment (recommandation ITU-T G.984.6 [10]).

Malgré l’utilisation d’amplificateurs optiques, ces réseaux sont considérés comme passifs

du fait de l’absence de conversion du signal dans le domaine électrique (règle des 3R :

Ré-amplification, Remise en forme, Resynchronisation). L’utilisation d’un amplificateur

optique dans le réseau de distribution augmentera la consommation énergétique et par

conséquent le coût du déploiement, mais cela est compensé par le budget optique plus

important permettant de parcourir de plus grandes distances ( 100 km) mais aussi de

profiter au maximum de la capacité des coupleurs et donc d’augmenter, jusqu’à 500 voir

1000, le nombre d’utilisateurs desservis sur le réseaux.

L’avantage principal du réseaux PON réside dans le partage des infrastructures,

ce qui signifie que les signaux montants et descendants doivent être combinés au

niveau physique à l’aide de techniques de multiplexage. Le multiplexage temporel ou

Time Division Multiplexing (TDM) et l’accès multiple à répartition dans le temps ou

Time Division Multiple Access (TDMA) sont les solutions les plus largement adoptées.

Jusqu’à maintenant le modèle TDM-PON est le seul à être complètement normalisé par

l’organisme International Telecommunication Union - Telecommunication Standardization
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Sector (ITU-T), même si d’autres alternatives ont été proposées, étudiées, testées et seront

standardisées dans les années futures. Les deux autres principales solutions étudiées sont

le multiplexage en longueur d’onde, nous parlerons dans ce cas de réseau WDM-PON,

l’autre solution à l’étude est une combinaison entre le multiplexage en longeur d’onde et

temporel, nous parlerons dans ce cas de réseaux TWDM-PON.

Avant de présenter les différentes techniques de multiplexage nous allons présenter

l’évolution du réseaux PON qui se dessine pour les années à venir au travers des différentes

normes.

1.2 Evolution des réseaux d’accès au travers des

différentes normes

Deux grandes instances sont en charge de la normalisation des réseaux d’accès : l’IEEE

(Institute of Electrical and Electronics Engineers) pour les systèmes principalement

déployés en Asie et l’ITU (International Telecommunication Union) pour ceux déployés

en Europe et aux USA. Un troisième organisme, FSAN (Full Service Access Network),

qui est un forum de standardisation (association à but non lucratif) regroupant les

principaux opérateurs et industriels de télécommunication est également très actif.

Au cours des deux dernières décennies, le groupe (FSAN) a développé des spécifications

techniques qui ont servi de base pour les normes de l’ITU-T. Le Broadband PON (B-

PON) a été le premier standard complètement abouti de l’ITU-T en 2001 (dont l’origine

est le standard Asynchronous Transfer Mode PON (A-PON)) et a été ré-organisé suivant

les normes ITU-T G.983.1/G.983.5 [11] en 2005. Ce standard permettait un débit

descendant allant jusqu’à 1244, 16 Mb s et un débit montant jusqu’à 622, 08 Mb s sur

une distance de 20 km et pouvant déservir jusqu’à 64 utilisateurs.

En 2004, l’Institute of Electrical and Electronics Engineers (IEEE) a introduit

le standard Ethernet-PON (E-PON), ou IEEE 802.3ah [12] plus tard, une solution

alternative à celle proposée par l’ITU-T qui utilise l’Ethernet comme protocole de

transport au lieu du protocole ATM utilisé jusqu’alors et moins performant, permettant

ainsi un débit symétrique de 1, 25 Gb s. L’E-PON est rapidement devenu le standard le

plus utilisé en Asie et, en 2009, a évolué en 10G-EPON, ou IEEE 802.3av [13], assurant

alors un débit de 10 Gb s descendant et 1 Gb s montant.

En réponse à l’E-PON, l’ITU-T a développé le standard G-PON (Gigabit-Capable

PON ) ou ITU-T G.984 [14]. Il a été introduit en 2004 et a rencontré un grand succès
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en Europe et en Amérique. Le débit typique descendant est de 2488 Mb s et le débit

montant est de 1244 Mb s, sur une distance de 20 à 60 km dépendant du nombre

d’utilisateurs à desservir, ces derniers pouvant aller jusqu’à 128.

En 2010 le 10 Gigabit-Capable PON (XG-PON) ou ITU-T G.987 [15] a été normalisé

comme étant l’évolution du précédent standard G-PON, fournissant un débit descendant

de 10 Gb s et un débit montant de 2, 5 Gb s, pour une distance maximum de 60 km et

pouvant desservir jusqu’à 128 utilisateurs.

Le Tableau 1.1 regroupe les différentes normes définissant le PON à ce jour, les valeurs

de débits renseignées étant les valeurs maximales atteignables.

Tableau 1.1 – Normes internationales pour le PON

Dans le plan d’action défini par le groupe FSAN, décrivant l’évolution des réseaux

d’accès optiques dans les années à venir, le XG-PON a déjà été sélectionné comme étant

le meilleur candidat pour les réseaux optiques passifs de nouvelle génération (NG-PON1).

Cette solution est uniquement incrémentale en débit par rapport au G-PON, avec

néanmoins un changement sur le plan d’allocation en longueur d’onde autorisant la

superposition des deux générations (G-PON et XG-PON).

L’étape suivante sera représentée par le NG-PON2 dont les pré-requis ont déjà été

définis par la norme ITU-T G.989.1 [16] en 2013. Le NG-PON2 doit pouvoir supporter

un débit total descendant de 40 Gb s et un débit montant de 10 Gb s sur une distance

de fibre de 40 km et pouvant déservir jusqu’à 64 utilisateurs. De plus, le NG-PON2 doit

assurer sa compatibilité avec les anciennes architectures en place (G-PON et XG-PON)

ainsi qu’avec les réseaux de distribution optiques, afin de préserver les investissements

d’infrastructure à long-terme. D’après les estimations du groupe FSAN, la coexistence

avec les solutions déjà en place est à privilégier. En revanche, dans les milieux ruraux,

la compatibilité avec les réseaux de distribution optique n’est pas obligatoire et pourrait

permettre à de nouvelles solutions, autres que le traditionnel multiplexage temporel

(TDM), d’être adoptées. Cette nouvelle approche pourrait éventuellement être définie
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par la future norme NG-PON3.

La Figure 1.4 illustre l’évolution des normes ITU-T et IEEE appliquées au réseaux

optiques passifs au cours du temps.

Figure 1.4 – Evolution des réseaux optiques passifs (PON)

1.3 Techniques de multiplexage

Afin d’optimiser les ressources matérielles et d’augmenter la capacité globale de

transmission, les réseaux d’accès utilisent les techniques de multiplexage pour coder les

informations transmises. Ces techniques consistent à regrouper sur une même fibre, les

informations destinées à plusieurs utilisateurs. Les deux principales techniques étudiées

et déployées dans les réseaux d’accès sont le multiplexage temporel (TDM) et le

multiplexage en longueur d’onde (WDM). Le principe de fonctionnement, les avantages

et les inconvénients de ces deux techniques vont ici être présentés.

1.3.1 Multiplexage temporel - TDM

Dans les réseaux d’accès utilisant la technique de multiplexage temporel (TDM-PON),

chaque utilisateur se voit attribuer un intervalle de temps pour transmettre et recevoir

des données via une seule et unique porteuse optique partagée, comme illustré sur la

Figure 1.5.
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Figure 1.5 – Architecture TDM-PON

Dans les réseaux G-PON actuels, la distance de fonctionnement entre le central optique

(OLT) et le client le plus éloigné (ONT) est d’environ 20 km pour un taux de partage

1 :64, c’est-à-dire que la ligne est partagée par 64 utilisateurs. Cette distance sera accrue

pour un taux de partage plus faible.

Dans le sens descendant, du central optique (OLT) vers le client (ONT), chaque client

reçoit toutes les informations, mais seul un intervalle de temps alloué permet au client

de lire les données qui lui sont destinées. On parle alors de fonctionnement en rafale ou

“burst mode”.

Dans le sens montant, c’est la technique de multiplexage à accès multiple à répartition

dans le temps (TDMA) qui est utilisée. Ainsi, chaque utilisateur se voit allouer un

intervalle de temps bien précis, différent des autres utilisateurs, pendant lequel il peut

envoyer des informations afin de ne pas interférer avec un autre utilisateur.

Le TDM-PON peut compter sur une technologie mature et des composants à faible

coût, faisant de cette solution un moyen simple et rapide de déployer des réseaux

optiques passifs. Néanmoins, dans ce type de réseaux peuvent se poser des problèmes de

sécurité du fait que la fibre soit partagée entre plusieurs utilisateurs et surtout que les

informations sont envoyées simultanément à tous les utilisateurs.

Le principal inconvénient des réseaux TDM-PON est son évolutivité limitée due

au compromis inévitable entre le nombre d’utilisateurs et la bande-passante allouée

à chacun d’eux. Une augmentation du débit client est difficile à réaliser, sachant

que les récepteurs chez le client (ONT) fonctionnent déjà au débit système, bien

plus élevé que le débit effectif. Même en utilisant un traitement du signal (Digital

Signal Processing - DSP) à très haut débit ou des circuits logiques programmables

(Field-Programmable Gate Array - FPGA), une augmentation du débit au-delà de

10 Gb s (comme fourni par le XG-PON) se heurtera inévitablement à une limitation

de l’électronique. Jusqu’à maintenant, le partage de la bande passante n’est pas perçu

par les clients comme étant une limitation mais, dans les années à venir, de nouveaux
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services vont mettre au défi l’architecture TDM-PON en place. En effet, les applications

courantes actuelles, telles que la simple navigation, le partage de fichiers, le stockage

ou encore l’échange de courriels, nécessitant un fonctionnement en burst mode, vont de

plus en plus coexister dans le futur avec des services multimédia et vidéo, nécessitant un

moyen de fonctionnement différent basé sur le flux continu. Une possibilité d’évolution

serait de diminuer le nombre d’utilisateurs sur une branche du PON, réduisant ainsi

le ratio de partage, mais cela nécessiterait le déploiement de davantage de fibres et

augmenterait considérablement le coût de déploiement d’un tel réseau pour les opérateurs.

Les coupleurs optiques présents dans les réseaux TDM-PON font chuter la puissance

dans les réseaux de distribution et les rendent peu efficients énergétiquement. Ils sont

placés dans le nœud de raccordement et peuvent être réalisés de plusieurs manières.

Les coupleurs 1 vers 2, par exemple, peuvent se trouver sous forme d’interféromètre

multimode planaire [17] ou bien par fusion de deux fibres dont le cœur est aminci pour

obtenir un confinement du champ faible. Les coupleurs génériques 1 vers N peuvent être

obtenus en cascadant plusieurs coupleurs 1 vers 2. Le budget optique est alors fortement

limité par les pertes d’insertion inhérentes à ces coupleurs, avec PIcoupleur log2N dB .

Le Tableau 1.2 synthétise les principaux avantages et inconvénients de la technique de

multiplexage temporel dans les réseaux d’accès TDM-PON.

Avantages Inconvénients

Structure passive à base de coupleurs Budget optique limité

Génie civil optimisé et coût réduit Débit partagé et donc limité

Infrastructure partagée Synchronisation complexe dans le sens montant

Architecture favorable à la diffusion Sécurité des données en réception

OLT partagé Débit utile de l’ONT débit de fonctionnement

Tableau 1.2 – Avantages et inconvénients du TDM-PON

1.3.2 Multiplexage en longueur d’onde - WDM

Le multiplexage en longueur d’onde ne repose plus sur le partage temporel d’une

unique porteuse optique, mais sur le partage de plusieurs porteuses à des longueurs d’onde

différentes. Chaque utilisateur se voit donc attribuer une longueur d’onde spécifique

pour communiquer avec le central optique. La capacité totale de la bande passante est

alors d’autant plus élevée qu’il n’y a de longueurs d’onde multiplexées sur une même

fibre. L’introduction du multiplexage en longueur d’onde n’est pas seulement motivée
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par l’augmentation de la bande passante mais pourrait permettre une amélioration

considérable des réseaux optiques passifs de prochaine génération. Le WDM-PON

permet un lien pair-à-pair (P2P) avec chaque utilisateur du fait de l’assignation d’une

longueur d’onde unique à chacun. Cette architecture de réseau permet un fonctionnement

symétrique avec une bande passante garantie, des méthodes simples pour assurer la

sécurité du réseau et une transparence aux formats de modulation et aux débits. [18]

Dans les réseaux WDM-PON le nœud de raccordement est équipé d’un démultiplexeur

optique de type AWG (Arrayed Waveguide Gratings) permettant de router les signaux

suivant leur longueur d’onde. Contrairement aux coupleurs de puissance, les AWG ont

des pertes d’insertion fixes (entre 2, 5 et 6 dB), indépendantes du nombre de canaux.

De plus, la périodicité de leur spectre permet de les utiliser dans différentes gammes de

longueurs d’onde, les rendant utilisables aussi bien comme multiplexeur à l’émission que

comme démultiplexeur à la réception.

Il existe deux principales variantes d’applications WDM, illustrées sur la Figure 1.6 [2] :

le DWDM (Dense Wavelength Division Multiplexing) et le CWDM (Coarse Wavelength

Division Multiplexing). La répartition des longueurs est définie par deux recommandations

ITU : la norme G-694-2 [19] fixe la grille des longueurs d’onde pour les applications

CWDM et la norme G-694-1 [20] définit la grille des longueurs d’onde du peigne pour les

application DWDM.

Figure 1.6 – Comparaison CWDM et DWDM [2]

La grille CWDM est définie par 18 longueurs d’onde espacées de 20 nm, dans la

gamme de longueur d’onde [1271 nm 1611 nm]. Dans les applications CWDM, les

composants du réseau optique ne nécessitent pas un contrôle étroit en longueur d’onde,

ce qui explique leur coût moins élevé par rapport aux équipements DWDM. Les réseaux

DWDM utilisent jusqu’à 40 longueurs d’onde espacées de 0, 8 nm dans la gamme de
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Chapitre 1 : Les réseaux optiques passifs

longueurs d’onde [1530 nm 1560 nm]. Les réseaux DWDM requièrent des émetteurs,

multiplexeurs et démultiplexeurs optiques avec un contrôle strict sur la longueur d’onde.

Plusieurs architectures WDM sont à l’étude, dépendant notamment du type de

composant de répartition qui peut être un coupleur ou un multiplexeur.

- Le “broadcast and select”

L’architecture “broadcast and select” reprend l’architecture du réseau G-PON actuel.

L’OLT (central optique) va émettre toutes les longueurs d’onde à travers le coupleur

optique vers les abonnés (ONT) qui reçoivent donc toutes ces longueurs d’onde. La

sélection de la longueur d’onde qui lui est attribuée est réalisée par l’intermédiaire d’un

filtre optique. La Figure 1.7 représente un exemple de l’architecture d’un réseau WDM-

PON “broadcast and select”.

Figure 1.7 – Architecture PON WDM “broadcast and select”

Le Tableau 1.3 regroupe les principaux avantages et inconvénients de l’architecture

d’un réseau WDM-PON “broadcast and select”.

Avantages Inconvénients

Coupleurs peu onéreux et déjà en place

dans les PON

Pertes optiques dans les coupleurs

importantes

Architecture flexible et reconfigurable Confidentialité des données non garantie

Sélection de la longueur d’onde chez

l’abonné : Nécessité d’autant de filtre en

longueur d’onde que d’abonnés raccordés

au coupleur.

Tableau 1.3 – Avantages et inconvénients du broadcast and select
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- Architecture à base de multiplexage en longueur d’onde

Dans le sens descendant, les signaux aux différentes longueurs d’onde sont multiplexés

au niveau de l’OLT avant de transiter sur une seule fibre de distribution. Les

signaux arrivent alors sur un démultiplexeur optique de type réseaux de guide d’onde

(AWG - Array Waveguide) et sont séparés en longueur d’onde avant d’être transmis

individuellement vers chaque utilisateur, qui ne reçoit alors que ses propres données.

Dans le sens montant, une longueur d’onde est allouée à chaque client, correspondant

au port du multiplexeur sur lequel il est connecté. Tous les signaux montant sont

multiplexés avant de transiter sur la fibre de distribution vers l’OLT où ils sont

démultiplexés.

La Figure 1.8 schématise l’architecture WDM-PON à base de répartiteur en longueur

d’onde.

Figure 1.8 – Architecture WDM à base de répartiteur en longueur d’onde

Le Tableau 1.4 regroupe les principaux avantages et inconvénients de l’architecture

d’un réseau WDM-PON avec démultiplexage spatial.

Avantages Inconvénients

Récepteur identique pour chaque client Solution figée

Maximum d’efficacité en bande passante
Partage de la bande passante non

flexible, gaspillage de ressources possible

Pertes optiques indépendantes du

nombres de port

Nombre de clients limité par le nombre

de longueurs d’onde disponibles

Confidentialité élevée

Tableau 1.4 – Avantages et inconvénients du démultiplexage spatial
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- Architecture hybride TWDM-PON

Cette architecture, illustrée Figure 1.9, combine à la fois le multiplexage temporel et le

multiplexage en longueur d’onde, de manière à augmenter la bande passante disponible et

le nombre d’utilisateurs sur un réseau PON. L’objectif est de mettre en parallèle plusieurs

réseaux TDM-PON sur différentes longueurs d’onde (4 ou 8 λ), en utilisant le principe

du CWDM ou DWDM. Au niveau de l’émission, l’utilisation de multiples longueurs

d’onde impose aux lasers d’être monomode avec une longueur d’onde très précise. Le laser

Fabry-Pérot ayant un spectre d’émission trop large, ce sont les lasers DFB (Distributed

FeedBack laser), plus coûteux, qui seront choisis pour ce type d’application. Au niveau de

la réception, les ONT sont utilisés avec des filtres permettant de sélectionner la longueur

d’onde à laquelle ils sont associés. Ainsi, pour chaque longueur d’onde transmise par

l’OLT, un “sous-réseau” fonctionnant avec le principe de multiplexage temporel permet

de partager les données entre chaque client associés à cette même longueur d’onde. Cela

permet de bénéficier de l’efficacité du multiplexage en longueur d’onde pour gagner en

bande passante disponible, tout en utilisant les installations déjà mises en place lors du

déploiement du TDM-PON.
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Figure 1.9 – Architecture TWDM-PON
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Le Tableau 1.5 regroupe les principaux avantages et inconvénients de l’architecture

d’un réseau “TWDM-PON”.

Avantages Inconvénients

Réutilisation des infrastructures

existantes (coupleurs, photodiodes,

électronique de synchronisation)

Complexité de la mise en œuvre des

émetteurs-récepteurs

Mutualisation de la distance parcourue

par plusieurs réseaux TDM
Composants achromatiques nécessaires

Bande passante élevée grâce au WDM
Pertes élevées : AWG et coupleurs

optiques présents dans le réseau

Augmentation du nombre d’abonnés par

réseau PON

Partage flexible du débit dans une

branche du réseau grâce au TDM

Possibilité de concentration des

équipements OLT sur un même lieu

Tableau 1.5 – Avantages et inconvénients du TWDM-PON

1.4 Technologies des réseaux optiques passifs

1.4.1 Architecture d’un réseau optique

La Figure 1.10 ci-dessous présente le synoptique très simplifié d’un système de

transmission sur fibre optique G-PON. Celui-ci se compose de trois parties distinctes : le

transmetteur (Tx), le canal de transmission et le récepteur (Rx). Le module d’émission a

pour rôle d’injecter dans la fibre un signal optique contenant les données à transmettre.

Le rôle du module de réception est de recevoir le signal optique modulé provenant de

la fibre et de le convertir en signal électrique pour en extraire les données transmises.

Enfin, le canal de transmission permet d’acheminer l’information d’un point à un autre.

La qualité des composants optoélectroniques utilisés en émission et en réception, est un

facteur prépondérant dans la qualité des signaux émis et reçus.
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Figure 1.10 – Système simplifié de télécommunication optique

1.4.1.1 Module d’émission

La fonction première de l’émetteur est de transposer le signal électrique à transmettre

sur le signal optique qui sera injecté dans la fibre optique. Pour cela, un laser est

nécessaire afin de générer le signal optique. Dans les réseaux optiques passifs utilisant la

technique de multiplexage temporel (TDM-PON), les lasers de type Fabry-Pérot sont

généralement les plus employés car ils représentent la solution la plus économe. En

revanche, dans les systèmes utilisant le multiplexage en longueur d’onde (WDM-PON)

ces derniers ne sont pas adéquats du fait de leur caractère multimode. Pour ce type de

réseau, les lasers à réaction distribuée (DFB) sont alors préférés grâce à leurs bonnes

propriétés en modulation ultra-rapide. Le principe de fonctionnement des lasers DFB est

de sélectionner un seul des modes longitudinaux tout en supprimant les modes voisins.

Cela est réalisé en ajoutant un réseaux de Bragg (une variation périodique de l’indice

effectif) au sein de la cavité du laser.

Pour moduler le signal optique il existe deux techniques :

- La première technique, appelée “modulation directe”, consiste à moduler directement

le courant de polarisation laser par les données.

- La seconde technique, appelée “modulation externe”, consiste à moduler le signal

optique issue de la source laser en utilisant un modulateur externe placé en sortie de la

source laser.

Pour de faibles débits (jusqu’à 10 Gb s), la modulation directe, plus facile à mettre

en œuvre et moins coûteuse est généralement utilisée. L’inconvénient majeur de cette
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technique vient du chirp en fréquence induit, limitant la capacité à transmettre le signal

sur longue distance à mesure que le débit augmente.

L’effet conjugué de la dispersion chromatique dans les fibres et de la modulation de

fréquence optique parasite (chirp) accompagnant toute modulation d’intensité excluent

d’emblée l’utilisation de la modulation directe des lasers pour les systèmes de transmission

à très haut débit. On a alors recours à des modulateurs externes, le laser travaillant à

courant d’injection constant.

Deux types de modulateurs sont généralement utilisés dans les systèmes de

communications : le modulateur à électro-absorption (EAM) et le modulateur Mach-

Zehnder (MZM). L’EAM est compact et peut être intégré avec le laser sur le même

substrat, alors que le MZM est plus encombrant mais présente de meilleures performances,

notamment au niveau du taux d’extinction (ER).

Pour des raisons de coût et d’encombrement, les modulateurs Mach-Zehnder ne sont

pas déployés dans les réseaux d’accès mais sont utilisés dans les réseaux utra-haut débit

ayant des distances d’interconnexion de plusieurs centaines de kilomètres.

Le modulateur électro-absorbant représente alors la solution adoptée dans les réseaux

d’accès sur courte-distance. Sa caractéristique principale est son taux d’extinction statique

(SER, Static Extinction Ratio). On définit le taux d’extinction statique comme étant le

rapport, en dB, entre la puissance maximale et minimale en sortie du modulateur :

SERdB 10log10
P V

P V 0 V
(1.1)

Le taux d’extinction caractérise la faculté d’absorption de l’onde optique par le

modulateur. L’analyse de la courbe du taux d’extinction en fonction de la tension

appliquée permet de prédire la forme des signaux optiques générés en sortie de la puce

EAM. Typiquement, la tension de swing permettant de faire passer le modulateur de

l’état ”transparent” à l’état ”absorbant” est comprise entre 2 et 3 V , afin d’obtenir des

taux d’extinction de l’ordre de 11 à 13 dB.

1.4.1.2 Canal de transmission

L’une des caractéristiques des réseaux d’accès optiques passifs est l’absence

d’amplificateur optique dans le lien optique entre le client et le central optique. Le canal de

transmission est donc principalement constitué d’une fibre monomode standard en silice

et de coupleurs optiques passifs qui permettent de répartir le signal émis par le central

optique entre les différents clients. La présence de coupleurs optiques entraine des pertes

supplémentaires de propagation.
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L’intérêt des fibres monomodes utilisées en télécom réside principalement dans

l’absence de dispersion intermodale, expliquée par la très petite dimension du cœur de la

fibre, n’autorisant le passage que d’un trajet optique, comme illustré sur la Figure 1.11.

Figure 1.11 – Comparaison schématique d’une fibre multimode et d’une fibre
monomode

Les principaux paramètres qui caractérisent les fibres optiques sont son atténuation,

sa dispersion chromatique et de polarisation et les effets non linéaires induit par les

signaux de forte puissance.

a) Dispersion chromatique

Du fait de la nature non-idéale de la raie d’émission du laser, le signal propagé dans

la fibre va être composé de plusieurs longueurs d’onde et, par conséquent, va subir un

étalement spectral lors de la propagation et donc générer un risque d’erreur, appelées

Interférences Inter-Symboles ou Inter-Symbol Interference (ISI) à la sortie de la fibre.

b) Dispersion modale de polarisation ou PMD (Polarization Mode

Dispersion)

Dans une fibre optique, le mode fondamental de propagation correspond en fait à

deux modes dégénérés qui sont polarisés orthogonalement. Les défauts de fabrication, les

contraintes mécaniques ou thermiques font que le cœur de la fibre est elliptique, ainsi la

vitesse de propagation suivant les deux axes de celle-ci n’est pas la même contrairement à

une fibre optique idéale où le cœur est considéré cylindrique. Ce phénomène qui provoque

un brouillage de l’information par dédoublement du signal en sortie de fibre est surtout

limitant pour des signaux à très haut débit et se propageant sur de longues distances.
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c) Effets non-linéaires

Des effets non-linéaires peuvent distordre le signal optique lorsque celui-ci est propagé

à forte puissance dans la fibre. Les principaux effets sont l’effet Kerr et les effets Raman

et Brillouin.

Sous l’effet d’un fort champ lumineux, nous observons une variation non linéaire de

l’indice de réfraction de la fibre qui se traduit par une modulation de phase parasite du

signal qui crôıt avec la distance. Ce phénomène non linéaire est connu sous le nom d’effet

Kerr.

Très simplement, l’effet Raman et l’effet Brillouin apparaissent sous un fort champ

lumineux dans la fibre et se traduisent pas un transfert d’énergie d’une fréquence optique

vers une autre fréquence optique.

d) Cas particulier des réseaux LR-PON

Dans les réseaux G-PON actuels, la portée est limitée en raison d’un budget optique

de l’ordre de [15 18 dB]. L’utilisation d’un amplificateur optique au niveau du central

optique permet de relâcher les contraintes au niveau du budget optique, qui est l’un des

paramètres de conception primordiaux des réseaux PON.

Trois types d’amplificateurs sont adaptés au LR-PON : les amplificateurs à fibre

dopée erbium (EDFA), les amplificateurs à semi-conducteurs (SOA) et les amplificateurs

Raman (RA). Les EDFA ne peuvent fonctionner qu’à des longueurs d’onde proche de

1, 55 µm. Pour pouvoir fonctionner dans la seconde fenêtre d’utilisation de la fibre (autour

de 1, 3 µm), les amplificateurs Raman semblent représenter une meilleure solution du fait

de leur grande flexibilité dans le choix de la plage de longueur d’onde à amplifier. Les

amplificateurs à semi-conducteurs offrent eux aussi une grande flexibilité et une meilleure

compacité en plus de leur fort produit gain-bande passante, mais leur technologie n’a pas

encore atteint une maturité suffisante pour être produit en masse.

L’équation 1.2 illustre le budget optique necessaire en considérant une puissance

d’émission de la source PTx, une sensibilité du photorécepteur SRx pour assurer un taux

d’erreur donné, un gain de l’amplificateur GA, des pertes le long du canal CP et une marge

MS allouée pour assurer le bon fonctionnement du système pendant toute sa durée de vie.

Pbudget PTx SRx CP GA MS (1.2)

CP doit tenir compte des pertes de la fibre, des coupleurs et des connecteurs ainsi que

de tous les équipements présents sur le réseau de distribution.
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1.4.1.3 Module de réception

Le module récepteur, situé à l’autre extrémité de la chaine de transmission, reconvertit

le signal optique reçu en signal électrique. La conversion du signal optique en signal

électrique est réalisée grâce un photodétecteur. Le photodétecteur permet de traduire les

fluctuations de la puissance optique reçue en fluctuation de courant proportionnelles.

L’amplitude du signal en sortie du photodétecteur est généralement trop faible pour

pouvoir attaquer directement le circuit de décision. Le photodétecteur est donc suivie d’un

amplificateur transimpédance (TIA). Le TIA permet à la fois d’amplifier et de convertir

le photocourant d’amplitude généralement faible en une tension d’amplitude suffisante

pour être détectée par le circuit de décision.

L’architecture du module de réception est plus au moins complexe en fonction du type

de modulation utilisée pour coder l’information sur le signal optique.

Une étude plus détaillée du module récepteur sera réalisé dans le chapitre 2, où

une présentation des différents types de photodétecteurs sera faite, ainsi qu’une analyse

théorique sur les amplificateurs transimpédances.

1.4.1.4 Formats de modulation

Figure 1.12 – Formats de modulation pour les transmissions optiques [3]

Dans une liaison sur fibre optique, le laser associé au modulateur et à son électronique

de commande va permettre le codage de l’information numérique. Cette information est
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codée sous forme de symboles, qui, suivant le format de modulation, contiendront un ou

plusieurs bits, laissant apparaitre alors les notions de débit binaire et débit symbole. La

Figure 1.12 [3] regroupe quelques uns des formats de modulation les plus utilisés, avec

leur diagramme de constellation associé ainsi que l’architecture du transmetteur et du

récepteur nécessaire pour son fonctionnement.

a) Modulation NRZ-OOK

Le format de modulation le plus simple à mettre en œuvre est la modulation

d’amplitude “tout-ou-rien” (On-Off-Keying - OOK), où le signal est généré à l’aide d’un

modulateur d’amplitude sous forme de “1” et de “0” suivant l’information binaire à

coder. Ce format est largement déployé dans les systèmes de transmission avec des débits

allant jusqu’à 10 Gb s.

b) Modulation PAM-4 et PAM-8

Afin d’augmenter la capacité et d’atteindre de plus longues distances, il est intéressant

d’augmenter l’efficacité spectrale du signal tout en conservant les tolérances sur le rapport

signal-à-bruit.

Pour parvenir à cela, de nombreux formats de modulation sont à l’étude. Il est

par exemple possible de moduler l’amplitude du signal non plus sur deux niveaux

d’amplitudes, mais sur 4 ou 8 niveaux. Ces formats portent le nom de PAM-4 (Pulse

Amplitude Modulation 4 ) ou PAM-8 (Pulse Amplitude Modulation 8 ). Le format PAM-4

est intéressant car il permet d’augmenter l’efficacité spectrale par 2 et ne nécessite pas de

circuit électronique de commande très complexes pour réaliser le codage du signal.

En revanche, à la réception ces formats de modulation nécessite un circuit de décision

spécifique. Bien que pour une bande passante fixe, le format de modulation PAM-4

permet de doubler la capacité de transmission par rapport à la modulation binaire,

il demande un rapport signal-sur-bruit plus élevé. En effet, les niveaux de tension

supplémentaires du format de modulation PAM-4 réduisent l’espacement des niveaux

d’un facteur 3 par rapport à une modulation NRZ-OOK et, par conséquent, le format de

modulation PAM-4 est plus sensible au bruit qu’un signal numérique binaire. Ce format de

modulation est également plus sensible à la linéarité des composants, modulateur optique

et photorécepteur, que le format de modulation NRZ-OOK. En effet, chaque non linéarité

va se traduire par une déformation du signal et une dégradation du rapport signal-sur-

bruit sur l’un des niveaux de modulation. Il est possible de compenser les non-linéarités

des composants optiques par des boucles de pré-distorsion intégrées dans le circuit de

commande et des boucles de pré-compensation au niveau du circuit de réception.
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Aujourd’hui, principalement en raison de sa simplicité et sa faible consommation

d’énergie, le format de modulation PAM-4 semble être privilégié pour la montée en débit

des futurs systèmes optiques sur courtes distances.

c) Modulation DPSK, DQPSK et PDM-QPSK

D’autres formats de modulation, mettant en jeu la phase du signal sont également

étudié. Parmi eux, le DPSK (Differential Phase Shift Keying) et le DQPSK (Differential

Quadrature Phase Shift Keying). L’idée derrière ces formats de modulation est d’utiliser

les deux composantes du signal, l’amplitude (partie réelle) et la phase (partie imaginaire),

pour multiplier l’efficacité de modulation. Dans le cas du DQPSK, deux bits sont associés

à un symbole et codés sur quatre états de phase du signal, permettant de réduire le débit

symbole, et donc le débit effectif des composants opto-électroniques par deux. Cela va

permettre de relâcher les contraintes sur la bande passante, mais aussi d’augmenter la

distance de transmission maximale. En effet, l’étalement spectral résultant de la largeur

de l’impulsion sera plus faible, rendant la transmission moins sensible à la dispersion

chromatique. De plus, sa plus grande robustesse au bruit et aux effets non-linéaires dûs

au canal de propagation en font un format privilégié pour les transmissions sur longues

distances.

La modulation PDM-QPSK (Polarization Division Multiplexed Quadrature Phase

Shift Keying) avec détection cohérente est à l’étude pour les systèmes à très haut débit

( 100 Gb s). Le principe est de multiplexer deux signaux QPSK suivant les deux axes

de polarisation TE/TM de la lumière. De ce fait, le débit symbole est deux fois plus

faible que pour le format QPSK, et il devient alors possible de transmettre un signal à

100 Gbit s avec des composants fonctionnant à 25 Gbauds.

Ces formats de modulation nécessitent des équipements opto-électroniques beaucoup

plus complexes à mettre en œuvre, beaucoup plus coûteux, et surtout beaucoup plus

énergivores. Ces formats de modulation sont privilégiés dans les systèmes de transmission

sur longues distances.

En conclusion, conserver le format de modulation simple comme le NRZ-OOK, pour

la montée en débit dans les futurs réseaux d’accès optiques, semble l’option privilégiée.

Aujourd’hui, ce format de modulation reste le plus simple à mettre en œuvre. Le format

de modulation PAM-4 semble être l’un des format les plus étudié et retenu pour la montée

en débit des systèmes de transmission sur courtes distances. Les formats de modulation

à détection cohérente, du fait de leur complexité de mise en œuvre, sont plutôt réservés

pour les systèmes de transmission sur très longues distances.
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1.5 Datacenters

1.5.1 Problématique

L’accès au haut-débit à tous offert par des technologie comme le FTTH a mené à une

prolifération de nouvelles activités sur Internet, allant de la simple recherche en ligne

jusqu’à l’exploration de carte du monde interactive en passant par les réseaux sociaux

et la diffusion continue (streaming) de vidéos. Toutes ces applications sont exécutées

dans des datacenters (centres de données) qui sont transparents pour l’utilisateur. La

problématique de la montée en débit est alors comparable à celle au niveau des réseaux

d’accès. Les composants doivent être présent en moins grand nombre tout en étant

capable de fonctionner à plus haut débit afin de limiter les coûts de développement.

La Figure 1.13 montre l’évolution du volume de données au sein des datacenters

au fil du temps selon Cisco [4]. La prévision pour l’année 2020 est de plus de 14 Zo

(14.1021octets). Un exemple frappant de l’importance des datacenters dans un futur proche

est donné par le cabinet IHS, selon lequel, le marché mondial autour du cloud computing,

en d’autres termes le stockage à distance via Internet, devrait s’élever à 278 milliard de

dollars en 2020 [21].

Figure 1.13 – Evolution du trafic de données dans les datacenters selon CISCO [4]

1.5.2 Architecture des centres de données

La norme TIA-942 [22] définit le datacenter comme étant un bâtiment ou une partie

de bâtiment dont la fonction première est d’accueillir une salle informatique et sa zone

de maintenance. Les fonctions principales d’un datacenter sont de regrouper les systèmes

d’information d’une entreprise, faciliter le commerce électronique ou encore fournir un

service de traitement de données ininterrompu. Les datacenters peuvent faire partie d’un

réseau d’entreprise ou bien se trouver sous la forme de compagnie commerciale offrant

un service d’hébergement de données. La Figure 1.14 donne un aperçu des datacenters
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possédés par Google.

Figure 1.14 – Datacenters de Google

Un datacenter est une gigantesque salle informatique, constituée de “grappes de

serveurs” (clusters), mettant en lien plusieurs milliers de serveurs entre eux. Pour

optimiser de manière rentable les performances et la consommation, les datacenters sont

généralement équipés de composants commerciaux. La Figure 1.15 montre l’agencement

typique d’un cluster dans un datacenter, avec 20 à 40 serveurs disposés dans des racks.

Les serveurs au sein d’un même rack sont connectés entre eux par un rack switch. Les

rack switches sont à leur tour connectés à des cluster switches permettant de connecter

les racks entre eux et de constituer les clusters. L’environnement intra-datacenter est

extrêmement riche en fibres optiques, les distances de connexion allant de 10 m à 10 km.

Figure 1.15 – Organisation d’un cluster au sein d’un datacenter

Les datacenters devant suivre l’évolution du trafic de données, les débits de 1 Gb s et

10 Gb s initialement mis en place ne sont plus suffisant pour répondre à la demande. La

migration vers le 40 Gb s et 100 Gb s est alors nécessaire. En 2010, la norme IEEE 802.3ba

[23] définissant les liaisons à 40 Gb s et 100 Gb s est établie, mettant en avant l’utilisation

de fibres mono et multi-modes. Les fibres multi-modes sont utilisées avec une architecture

parallèle en raison de la limitation en bande passante au niveau du transmetteur. Ce

dernier est constitué d’un laser de type VCSEL (Vertical Cavity Surface Emitting Laser)

du fait de son faible coût et de sa faible consommation énergétique. Les fibres mono-modes

utilisent le principe du WDM sur une liaison série. Les liaisons parallèles, en comparaison
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aux liaisons séries, utilisent une interface optique où les données sont simultanément

envoyées et reçues sur plusieurs fibres. Les interfaces Ethernet parallèles pour le 40 et

100 Gb s sont constituées respectivement de 4 x 10 Gb s canaux sur quatre fibres dans

chaque direction (Figure 1.16a) ) et 10 x 10 Gb s canaux sur dix fibres par direction

(Figure 1.16b) ).

(a) 40 Gb s parallele (b) 100 Gb s parallele

Figure 1.16 – Architecture d’une liaison optique parallèle à 40 Gb/s(a) et à
100 Gb/s(b)

La multiplication des composants en émission et en réception a un coût, aussi bien

financier qu’en terme d’espace. Les travaux présentés dans [24] montrent la réalisation d’un

module transmetteur 100 Gb s accordable. L’intégration du transmetteur fonctionnant

sur une seule longueur d’onde à 100 Gb s a pour objectif de remplacer les actuels

VCSELs limités en bande-passante. En plus du gain majeur en terme de performances,

cela contribuerait grandement à optimiser l’espace en diminuant les multiples connexions,

comme illustré dans le cas extrême de la Figure 1.17 !

Figure 1.17 – Câblage dans un datacenter

Pour que la transmission puisse avoir lieu, il faut que le récepteur fonctionne lui aussi à

un tel débit. C’est donc là une des motivations des travaux de cette thèse, de concevoir un

photorécepteur fonctionnant à 40 100 Gb s en détection directe avec une seule longueur

d’onde.
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2.1 Introduction

La montée en débit dans les systèmes de communication sur fibre optique est rendue

possible grâce à l’amélioration des composants permettant de générer le signal à très haut

débit, les transmetteurs, et des composants permettant de détecter et traiter ce signal

après la transmission, les récepteurs. L’optimisation de ces deux parties est très complexes

et nécessite la connaissance de leur architecture. Ce travail étant ciblé sur l’optimisation

des récepteurs, ce chapitre permet d’introduire les principes de fonctionnement des

éléments les constituant, photodétecteurs et amplificateurs électriques, ainsi que les

différentes topologies connues et les performances et limitations qu’elles présentent.

Dans un premier temps seront présentés les principaux photodétecteurs utilisés dans

les systèmes de réception : photodiode à jonction (PIN), photodiode à avalanche (APD)

et photodiode avec préamplificateur optique (SOAPIN). Leur principe de fonctionnement

sera détaillé et les limitations qui les caractérisent, notamment en terme de bruit et de

bande passante, seront détaillées.

Nous verrons ensuite comment ces photodétecteurs sont implémentés dans une

architecture plus complexe intégrant un amplificateur électrique et formant le

photorécepteur. En effet, le signal en sortie du photodétecteur se présentant sous

la forme d’un photocourant de très faible amplitude, il est nécessaire d’amplifier ce

signal. Au fil des années et des besoins, l’architecture de photorécepteur a évolué, en

grande partie pour répondre à l’exigence de la montée en débit. Cette montée en débit

nécessite que la bande passante du photorécepteur s’adapte en parallèle du besoin,

en tenant compte du compromis à faire avec le rapport signal-sur-bruit présenté par

le récepteur. L’amplificateur transimpédance (TIA) a alors rapidement succédé aux

structures classiques dite faible ou haute impédance, de par le compromis qu’il propose

entre la bande passante et le bruit généré. Ces trois structures seront alors comparées

afin de comprendre les raisons qui ont poussé à utiliser les TIA dans la quasi totalité des

systèmes de réception.

Enfin, afin d’introduire les critères d’optimisation lors des conceptions de

photorécepteurs dans le chapitre 3, la dernière partie de ce chapitre présente les outils

mathématiques permettant de juger de la qualité du récepteur. La bande passante

équivalente de bruit, dans un premier temps, utile pour les calculs de rapport signal-

sur-bruit, puis la définition du facteur Q, associé au taux d’erreur binaire et donc

à la sensibilité du récepteur, ce dernier paramètre étant le plus important lors de la

caractérisation d’un photorécepteur.
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2.2 Les photodétecteurs

Cette section présente les différents types de photodiodes utilisés pour la réalisation

de photorécepteur. Parmi elles, la photodiode à jonction PIN sera comparée à la

photodiode à avalanche APD. Pour ces deux photodiodes les plus courantes, le principe

de fonctionnement sera étudié, ainsi que leur limitation en terme de bande passante et

de rapport signal-sur-bruit. La dernière partie de cette section concerne l’amplificateur

optique à semi-conducteur (SOA), et met en avant son intérêt lorsqu’il est intégré avec

une photodiode PIN, tout en détaillant son effet sur la sensibilité.

2.2.1 Photodiode PIN

2.2.1.1 Principe de fonctionnement d’une jonction PN

Une jonction PN est obtenue en juxtaposant deux matériaux semi-conducteurs, l’un

étant dopé P l’autre dopé N. Le matériau dopé N est obtenu en substituant des atomes du

cristal semi-conducteur par des donneurs d’électrons. Dans ce cas les porteurs majoritaires

sont les électrons. Inversement, si les atomes du cristal semi-conducteur sont substitués par

des accepteurs d’électrons, un matériau dopé P est obtenu, dont les porteurs majoritaires

sont alors les trous.

Ces deux types de matériaux sont représentés sur la Figures 2.2.

(a) Matériau dopé N (b) Matériau dopé P

Figure 2.1 – Représentation des semi-conducteurs dopés

Lorsque ces deux matériaux sont juxtaposés, les électrons et les trous diffusent

spontanément vers les extrémités de la jonction, créant une zone où la concentration

des porteurs libres est quasiment nulle. Cette zone est appelée zone de déplétion ou zone

de charge d’espace (Figure 2.2(a)) [25].
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(a) (b)

Figure 2.2 – Effet de la polarisation inverse sur la zone de déplétion

Un champ interne E entre les régions P et N est observé. Ce sont les porteurs

majoritaires (électrons pour le coté dopé N, trous pour le coté dopé P) qui induisent ce

champ électrique. Pour qu’il y ait stabilité de la jonction, il faut qu’un équilibre soit

instauré. Ce sont les porteurs minoritaires qui entrent en jeu. Sous l’effet du champ

électrique, les quelques électrons libres de la zone P et les quelques trous de la zone N à

proximité de la zone de charge d’espace vont migrer vers la zone opposée. Cela crée un

courant dans le sens opposé au courant crée par le mouvement des porteurs majoritaires.

Il se crée alors une forme d’équilibre.

Dans les applications de photodétection, la jonction est polarisée en inverse, comme

représenté sur la Figure 2.2(b). Dans ce cas, un champ électrique externe est appliqué

et aura pour effet d’augmenter la zone de charge d’espace. On réduit alors le courant de

diffusion des porteurs majoritaires. Le courant des porteurs majoritaires est donné par

l’expression [26] :

Id U Id0.e
qU

kBT (2.1)

où Id0 est le courant lorsque la tension U appliquée aux bornes de la jonction PN

vaut 0V .

La caractéristique courant-tension d’une jonction PN est représentée sur la Figure 2.3

[26].
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Figure 2.3 – Caractéristique I(V) d’une jonction PN

Effet photo-électrique : En présence d’une source lumineuse, lorsqu’elle est

polarisée en inverse, la jonction PN est traversée par un courant très faible (de l’ordre

du nA) dû aux mouvements des porteurs minoritaires. Lorsqu’un photon d’énergie h⌫

suffisante, supérieure à l’énergie du gap Eg (différence d’énergie entre la bande de valence

et la bande de conduction) traverse la zone de charge d’espace, il est susceptible d’être

absorbé et de donner naissance à de nouveaux porteurs (électrons/trous). Sous l’action

du champ électrique appliqué, les porteurs ne se recombinent pas et sont immédiatement

évacués vers leur zone respective (P pour les trous, N pour les électrons). On crée alors

un photo-courant inverse proportionnel au flux lumineux reçu (de même sens que le

courant lié aux porteurs minoritaires). Ce phénomène est appelé l’effet photoélectrique.

La zone de charge d’espace d’une jonction PN étant de faible dimension, le nombre de

paires électrons/trous générées par un photon absorbé participant au photo-courant est

relativement faible, cette structure a donc un mauvais rendement quantique.

2.2.1.2 Caractéristiques de la photodiode PIN

La structure PIN est constituée d’une zone intrinsèque comprise entre deux zones

dopées respectivement p et n, comme représenté sur la Figure 2.4. Cette structure présente

l’intérêt d’augmenter la taille de la zone de charge d’espace par rapport à une jonction

PN. L’objectif étant que la majorité des photons y soient absorbés, limitant ainsi le risque

de création de porteurs minoritaires au voisinage de la zone de charge d’espace.

Lorsqu’une polarisation en inverse est appliquée sur la jonction, la zone intrinsèque est

déplétée et devient une zone de charge d’espace où règne un champ électrique. Les photons

absorbés dans cette zone de charge d’espace donneront lieu à des paires électrons-trous,

séparées sous l’effet du champ électrique et responsable du photocourant.
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Figure 2.4 – Structure de bande d’une photodiode PIN

Cette structure permet d’atteindre des bandes passantes élevées, mais ses performances

sont dégradées à forte puissance. En effet, sous forte puissance optique, une accumulation

de trous va écranter le champs électrique, or, lorsque ce dernier est réduit, la vitesse

des porteurs diminue. Les trous ont une vitesse inférieure à celle des électrons et sont

donc les principaux responsables de cette limitation en rapidité. Ce phénomène appelé

effet de charge d’espace, est le mécanisme principal à l’origine de la saturation dans les

photodiode PIN. De plus, un compromis doit être fait sur la structure de la photodiode,

notamment sur l’épaisseur de la zone absorbante. En effet, cette zone va déterminer à la

fois, le coefficient de réponse de la photodiode, le temps de transit des porteurs, mais aussi

la capacité équivalente de jonction. Ces deux derniers paramètres influent directement

sur la bande passante. Pour obtenir des photodiodes PIN fonctionnant à haut débit il

est donc nécessaire de faire un compromis sur l’épaisseur de la zone absorbante, qui doit

être épaisse afin d’avoir la capacité équivalente de jonction la plus faible, et au contraire

la plus fine possible pour diminuer le temps de transit des porteurs.

Une photodiode est caractérisée par les quatre paramètres suivant : son temps de

réponse, sa fréquence de coupure, son rendement quantique et son coefficient de réponse

ou sensibilité.

a) Temps de réponse

Pour les applications à haut débit, le temps de réponse de la photodiode est un

paramètre déterminant. Il est défini par les trois facteurs suivants :

– Le temps de transit des porteurs dans la zone de charge d’espace (ZCE)

– Le temps de diffusion des porteurs minoritaires dans les zones voisines de la ZCE

– La coupure RC due à la structure de la photodiode.

La diffusion des porteurs est un phénomène lent, et dégrade fortement le temps de

réponse. Idéalement il faudrait que tout le rayonnement lumineux soit absorbé dans
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la zone de charge d’espace. Ainsi, pour réduire le temps de diffusion des porteurs

minoritaires dans les structures PIN par rapport à la structure PN, une zone intrinsèque

est insérée entre les couches P et N de manière à ce que la création des porteurs ne se

fasse que dans la ZCE.

b) Fréquence de coupure

Comme expliqué précédemment, la structure PIN permet de s’affranchir de la

limitation due à la diffusion des porteurs. La fréquence de coupure à 3 dB, en première

approximation, peut être exprimée en fonction du temps de transit ⌧tr des porteurs

ainsi que de la constante de temps ⌧RC [27] résultante du modèle RC équivalent de la

photodiode, représenté Figure 2.5, où CJ est la capacité de jonction et RS la résistance

série. Elle s’écrit alors :

f 3dB

1

2⇡ ⌧ 2tr ⌧ 2RC

(2.2)

où

⌧tr
Wd

⌫d
et⌧RC RL Rs Cj (2.3)

avec Wd l’épaisseur de la zone de déplétion et ⌫d la vitesse de diffusion des porteurs

(atteignant 105 m s à la vitesse de saturation).

Figure 2.5 – Circuit équivalent d’une photodiode à jonction PIN

c) Rendement quantique

Le rendement quantique ⌘ d’un photodétecteur est la probabilité qu’un photon incident

génère une paire de porteurs qui contribue au courant créé. Lorsqu’un nombre important

de photons incidents est considéré, ⌘ devient le rapport entre le flux d’électrons/trous

générés qui contribue au courant créé et le flux de photons incidents. Tous les photons

incidents ne produisent pas de paires électrons/trous car ils ne sont pas tous absorbés.
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En effet, certains seront réfléchis sur la surface de la photodiode alors que d’autres ne

seront tout simplement pas absorbés du fait de la trop faible épaisseur du matériau. De

plus certains porteurs créés près de la surface du détecteur se recombineront aussitôt et

ne participeront donc pas à la génération du courant.

Le rendement quantique s’écrit alors :

⌘ 1 β ⇣ 1 exp ↵d (2.4)

Avec β la proportion de lumière réfléchie (réflectance), ⇣ la fraction d’électrons/trous

qui contribuent au courant, ↵ le coefficient d’absorption du matériau et d l’épaisseur du

photo-détecteur.

Trois facteurs sont alors identifiables :

– 1 β représente les effets de la réflexion sur la surface du composant.

– ⇣ représente la fraction d’électrons/trous qui ne se recombinent pas et qui donc

participent au photocourant utile.

– 1 exp ↵d représente la quantité de photons absorbés dans le matériau. Il est

nécessaire d’avoir une épaisseur d suffisante pour maximiser ce facteur.

d) Sensibilité

La sensibilité d’un photodétecteur relie le courant généré Ip et la puissance optique

incidente Popt sur le composant. Si chaque photon venait à générer une paire de photo-

porteurs dans le composant, un flux de photon noté Φ (photons par seconde) produirait

un flux d’électrons dans le circuit correspondant à Ip qΦ. Donc une puissance optique

P h⌫Φ donnerait naissance à un courant électrique Ip qPopt h⌫.

La quantité d’électrons créés par rapport au nombre de photons incidents étant

déterminée par le rendement quantique ⌘, Ip s’écrit :

Ip ⌘qΦ
⌘qPopt

h⌫
RPDPopt (2.5)

où RPD est le coefficient de proportionnalité entre le courant électrique et la puissance

optique et est exprimé en A/W. Il s’écrit alors : RPD Ip Popt et est appelé la sensibilité

du photodétecteur.

L’évolution de la sensibilité d’une photodiode InGaAs sur InP en fonction de la

longueur d’onde pour différentes valeurs du rendement quantique est représentée sur la

Figure 2.6.
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Figure 2.6 – Evolution de la sensibilité en fonction de la longueur d’onde pour
différentes valeurs de rendement quantique η

L’analyse du graphe montre que la sensibilité augmente lorsque la longueur d’onde

augmente. Pour un flux de photons donné, Φ Popt h⌫ Poptλ0 hc0, le produit Poptλ0

est fixe, de telle sorte qu’une augmentation de la longueur d’onde induit une diminution

de la puissance et donc une augmentation de la sensibilité. A titre d’exemple, pour un

rendement quantique de 1 et une longueur d’onde de 1, 24 µm, la sensibilité est de 1 A W .

2.2.1.3 Topologies de photodiodes PIN et performances associées

a) Photodiode à éclairage par la surface

La structure de la photodiode PIN à éclairage par la surface est représentée Figure 2.7.

Figure 2.7 – Structure de la photodiode à éclairage par la surface

Dans les photodiodes à éclairage par la surface, les directions de propagation des

porteurs et de la lumière sont parallèles. Ainsi, le coefficient de réponse dépend de

l’épaisseur de la zone absorbante. L’accroissement de la zone d’absorption permet donc

d’augmenter la sensibilité du détecteur. Malheureusement, à cause de cet accroissement

de la zone intrinsèque le temps de transit des porteurs augmente ce qui a pour effet

de dégrader la fréquence de coupure associée. L’épaisseur de la zone intrinsèque est

déterminée en faisant un compromis entre le temps de transit des porteurs et la sensibilité.
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La réponse en fréquence des photodiodes à éclairage par la surface est principalement

limitée par le temps de transit des porteurs et par la capacité de jonction. Avec ce type

de composant, il sera très difficile d’atteindre des bandes passantes supérieures à 10 GHz.

b) Photodiode à éclairage par la tranche

Pour s’affranchir du compromis rapidité/sensibilité, les photodiodes à éclairage par la

tranche ont été développées.

Dans ce type de structure, l’injection du faisceau lumineux est parallèle à la longueur

de la photodiode, et donc perpendiculaire au sens de dérive des porteurs. De ce fait, les

photons pourront être absorbés sur toute la longueur L de la diode tout en gardant une

fine épaisseur W d’absorbant. Il est donc possible en première approximation d’obtenir

des diodes à la fois rapides et sensibles.

L’inconvénient de cette structure est que le couplage est difficile à réaliser en raison

de la faible surface sur laquelle les photons sont absorbés. Afin d’améliorer le couplage

de la puissance optique incidente avec la zone intrinsèque, une méthode consiste à placer

un guide d’onde sous la zone N. Ce guide d’onde évanescent avec adaptateur de mode

[28] conduit toute la puissance vers la zone I et améliore ainsi le rendement global de la

photodiode, tout en gardant une fréquence de coupure élevée.

La structure de la photodiode PIN à éclairage par la tranche est représentée Figure 2.8.

Figure 2.8 – Structure de la photodiode à éclairage par la tranche

2.2.1.4 Mécanisme de bruit dans les photodétecteurs

Le bruit de grenaille et le bruit thermique sont les deux sources de bruit principalement

responsables de la fluctuation parasite du courant dans les récepteurs optiques. En

préambule de la description des performances des différents détecteurs, ces deux sources

de bruit sont introduites.
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a) Bruit de grenaille

La photodétection est accompagnée d’un bruit lié à la nature corpusculaire des photons

ainsi qu’à leur émission et collection aléatoire dans le temps. Contrairement au bruit

thermique, qui existe indépendamment de la présence d’un courant, le bruit de grenaille

dépend du courant moyen et vient se superposer à lui. Le courant généré par une

photodiode en réponse à un signal optique peut s’écrire [27] :

I t Ip ig t (2.6)

où Ip RPDPopt représente le courant proportionnelle à la puissance optique reçue Popt

et RPD représente le coefficient de réponse de la photodiode en A W . ig t représente la

fluctuation du courant due au bruit de grenaille. La densité spectrale du bruit de grenaille

est constante et est donnée par l’expression Sg f 2qIp. La variance de bruit peut alors

s’écrire [27] :

σ2
g i2g t

0

Sg f df 2qIp∆f (2.7)

où ∆f est la bande-passante effective de bruit du récepteur.

b) Courant d’obscurité

En l’absence de signal optique incident, toute photodiode polarisée en inverse délivre

un courant appelé courant d’obscurité, noté Iobs. La diffusion des porteurs minoritaires

dans la jonction PN, le mécanisme de génération-recombinaison des paires électrons/trous

et l’effet tunnel (passage des électrons de la bande de valence à la bande de conduction à

fort champ électrique) sont à l’origine du courant d’obscurité [29].

Le courant d’obscurité génère lui aussi du bruit de grenaille et doit être inclus en

remplaçant Ip par Iph Iobs. Le bruit de grenaille total s’écrit alors :

σ2
g 2q Iph Iobs ∆f (2.8)

c) Bruit thermique

Le bruit thermique est un bruit blanc (indépendant de la fréquence) inhérent à tout

système électrique. Il est lié aux fluctuations thermiques de la vitesse des porteurs dans

l’impédance de charge de la photodiode. Cette source de bruit est aussi appelée bruit de

Johnson ou bruit de Nyquist.

Le bruit thermique peut être inclus dans la formule 2.6 du courant total généré par le
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détecteur :

I t Iph ig t iT t (2.9)

où iT t représente la fluctuation du courant induite par le bruit thermique. Le courant

iT t est modélisé par une Gaussienne dont la densité spectrale est indépendante de la

fréquence et a pour expression :

ST f
4kBT

RL

(2.10)

où kB est la constante de Boltzmann, RL est la résistance équivalente de charge et

T est la température équivalente du système exprimée en Kelvin. La variance de bruit

s’écrit alors :

σ2
T i2T t

0

ST f df
4kBT

RL

∆f (2.11)

où ∆f est la bande-passante effective de bruit, de la même manière que pour le calcul

de la variance du bruit de grenaille. Il est à noter que contrairement à σ2
g , σ

2
T ne dépend

pas du courant moyen Iph.

Le courant de bruit total peut être obtenu en additionnant les deux contributions, bruit

de grenaille et bruit thermique. Sachant que ig t et iT t sont tous deux indépendants

de la fréquence et peuvent être approximés par une Gaussienne, la variance totale de

fluctuation du courant ∆I I Iph ig iT peut s’écrire comme la somme des deux

contributions, telles que :

σ2 ∆I 2 σ2
s σ2

T 2q Iph Iobs ∆f
4kBT

RL

∆f (2.12)

2.2.1.5 Rapport signal-sur-bruit et puissance minimale détectable

a) Rapport signal-sur-bruit

Le rapport signal-sur-bruit de photodétection est défini par le rapport entre la

puissance associée au photocourant généré et la puissance des différentes contributions

de bruit.

Le rapport signal-sur-bruit, noté SNR, est défini par l’expression suivante :

SNR
puissance du signal

puissance de bruit

I2ph

σ2
(2.13)

En considérant le fait que la puissance électrique varie avec le carré du courant.
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En combinant les équations 2.12 et 2.13 et en considérant Iph RPDPopt avec RPD

la sensibilité de la photodiode, le rapport signal à bruit s’écrit :

SNR
R2

PDP
2
opt

2q RPDPopt Iobs ∆f 4 kBT RL ∆f
(2.14)

Nota : l’expression ci-dessus est valable pour une modulation NRZ où le niveau 0

correspond à une puissance optique nulle et le niveau 1 correspond à une puissance

optique Popt.

b) Puissance minimale détectable

La puissance minimale détectable pour un taux d’erreur donné caractérise la qualité

d’un module photorécepteur. Pour chaque format de modulation, il existe une relation

entre le rapport signal à bruit et le taux d’erreur. Pour un signal NRZ, un taux d’erreur de

10 9 correspond à un rapport signal à bruit SNR = 36. La puissance minimale détectable

est également appelée sensibilité du module récepteur. La puissance minimale détectable

est calculée à partir de la formule 2.14 et est donnée par l’expression suivante :

Pmin q
SNR

RPD

∆f 1 1
2Iobs

4kBT
qRL

SNRq∆f
(2.15)

où

– RPD est la sensibilité de la photodiode

– Iobs est le courant d’obscurité

– T est la température

– RL est la valeur de la charge

– ∆f est la bande passante équivalente de bruit du système

La puissance minimale détectable dépend :

– Des caractéristiques de la photodiode, de sa sensibilité et du courant d’obscurité.

– Du bruit associé à l’impédance de charge (résistance ou TIA)

– De la bande passante du système
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2.2.1.6 Structures alternatives

a) Structure PDA

La structure PDA[30], ou structure à absorbant partiellement dépeuplé, permet

de palier au problème du courant de saturation rencontré dans la structure PIN, dû

à l’effet de charge d’espace. Pour repousser le courant de saturation vers les valeurs

élevées, il convient de diminuer la zone absorbante. Malheureusement, comme nous

l’avons vue précédemment, ceci revient aussi à diminuer la sensibilité, autrement dit

l’efficacité de conversion opto-électrique du photodétecteur. La structure PDA permet

de contourner cette limitation et permet ainsi d’obtenir une forte sensibilité associée à

un fort courant de saturation. Elle est formée d’une zone absorbante intrinsèque (comme

la PIN), comprise entre deux zones absorbantes dopées respectivement n et p, comme

illustré sur la Figure 2.9.

Figure 2.9 – Structure de bande d’une photodiode PDA

Avec ce type de structure, seuls les porteurs minoritaires limitent la bande passante

dans les zones dopées, tandis que les porteurs majoritaires sont collectés par relaxation

diélectrique (phénomène très rapide, THz). L’inconvénient principal de cette structure

vient du fait que la faible épaisseur de la zone de charge d’espace entraine une capacité

importante, ce qui rend difficile l’obtention de bande passante très élevée.

b) Structure UTC

Dans une photodiode PIN, les deux types de porteurs, électrons et trous, participent

à la génération du courant. La mobilité des trous est plus faible que celle des électrons (de

l’ordre de 10 fois plus faible), le temps de réponse est donc limité par le déplacement des

trous. Dans une photodiode UTC [31], pour Uni-Travelling Carrier, seuls les électrons

participent à la génération du courant. Cette structure développée par le laboratoire

NTT dès 1997, est basée sur la séparation de la zone d’absorption de la zone de charge

d’espace. Cette approche permet de gagner en performance en améliorant le compromis
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bande passante/sensibilité tout en augmentant le courant de saturation.

Figure 2.10 – Structure de bande typique d’une photodiode UTC

La Figure 2.10 montre la structure de bande d’une photodiode UTC. La couche

absorbante est constituée d’une zone faiblement dopée P, tandis qu’un semi-conducteur

à grand gap transparent intrinsèque, dopé n-, est inséré entre les couches p+ et n+ pour

collecter les électrons (collecteur). La génération de paires électrons/trous par absorption

optique s’effectuant dans la zone p à très faible gap. L’absorbant étant dopé p, les trous,

charges majoritaires, sont collectés par le contact p et n’interviennent que faiblement dans

le temps de transit. En revanche, en raison de la présence d’une barrière de diffusion aux

électrons à proximité du contact p, les électrons diffusent à travers la zone absorbante puis

sont balayés par le champ électrique pour dériver vers le contact n. Ainsi seuls les électrons

contribuent au photocourant et donc à la réponse temporelle du composant. La réponse

limitée par le temps de transit des porteurs de la zone de déplétion est alors dominée

par la vitesse des électrons, ce qui permet d’augmenter considérablement la fréquence de

coupure en comparaison à la structure classique PIN.

De plus, dans la zone collecteur, la mobilité et la vitesse des électrons sont très élevées,

ainsi, l’effet de charge d’espace dû à une diminution de la vitesse des porteurs sous forte

illumination apparait pour une densité de courant de saturation plus élevée que pour une

photodiode PIN classique.

En conclusion, les photodiodes UTC sont particulièrement bien adaptées pour les

application à haut débit sous forte illumination [32].
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2.2.2 Photodiode à avalanche

2.2.2.1 Structure de l’APD

La photodiode APD (Avalanche PhotoDiode) [29] peut être considérée comme

l’intégration dans le même composant d’un détecteur et d’un amplificateur. La structure

simplifiée d’une photodiode APD est représentée sur la Figure 2.11.

Figure 2.11 – Structure de bande d’une photodiode APD

Dans ce type de structure, les porteurs sont générés dans une zone d’absorption à faible

gap puis sont accélérés dans la région voisine à fort gap soumise à un champ électrique

fort où sont générés de nouvelles paires électron-trou par effet d’ionisation par chocs. Un

photon va donc générer plusieurs centaines de paires électron-trou, menant à l’obtention

d’un facteur de multiplication M. Malheureusement, ce phénomène s’accompagne d’un

excès de bruit ainsi que d’une limitation de la bande passante due au ralentissement des

porteurs lors du phénomène d’ionisation par chocs.

Ce type de structure est intéressante lorsque l’utilisation d’un amplificateur en ligne

n’est pas possible, comme pour le déploiement des réseaux d’accès où le coût à une

importance capitale, mais il est néanmoins difficile d’atteindre à la fois un facteur

de multiplication et une bande-passante élevés. Ce type de structure reste cependant

intéressante pour des débits n’excédant pas 25 Gb s.

2.2.2.2 Photocourant et Sensibilité

Dans une APD de type SAGM [29], lorsqu’un signal optique est détecté , il génère des

porteurs “primaires” dans la zone d’absorption qui sont ensuite multipliés par un facteur

de multiplication M lorsqu’ils traversent la zone d’ionisation par impact, appelée zone de

multiplication. Ainsi, l’expression du photocourant en fonction de la puissance optique

incidente et des caractéristiques de l’APD est donnée par la relation suivante :

Iph MRPDPopt (2.16)
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Où :

– M est le facteur de multiplication

– RPD est la sensibilité de l’APD obtenue pour M 1

– Popt est la puissance optique détectée

Le terme RAPD MRPD correspond à la sensibilité de la photodiode à avalanche.

Il découle de cette expression que la sensibilité de l’APD est améliorée du facteur de

multiplication M par rapport à une photodiode PIN.

2.2.2.3 Courant d’obscurité

Le courant d’obscurité est le courant délivré par toute photodiode polarisée en inverse

en absence de tout signal optique en entrée. Dans le cas d’une APD, deux contributions

interviennent dans le courant d’obscurité : Iobs,0 qui correspond au courant d’obscurité

qui ne subit pas de multiplication et Iobs,M qui représente le courant qui transite dans la

région de gain par ionisation. Ainsi, l’expression du courant d’obscurité est donnée par la

relation suivante :

Iobs Iobs,0 MIobs,M (2.17)

Dans l’expression 2.17, le facteur M permet de tenir compte du phénomène de

multiplication dans la zone d’avalanche. Iobs,0 est le courant d’obscurité qui est dominant

pour les faibles tensions de polarisation. A contrario, Iobs,M est le courant d’obscurité

qui est dominant à forte tension de polarisation. Ce courant augmente avec la tension

appliquée jusqu’au phénomène d’avalanche.

2.2.2.4 Bruit thermique

Le bruit thermique est lié à l’impédance de charge utilisée dans les différentes

architecture de photodétecteurs ; il est donc indépendant de la nature du photodétecteur.

La densité spectrale de bruit suit donc la relation décrite au paragraphe 2.2.1.4.

2.2.2.5 Bruit de grenaille et facteur d’excès de bruit

Le gain de l’APD résulte de la génération de nouvelles paires électron-trou par effet

d’ionisation par chocs. La génération de ces nouvelles paires électron-trou suit un processus

aléatoire qui apporte une contribution supplémentaire au bruit de grenaille, quantifiée par

le facteur d’excès de bruit FA [29], par rapport aux photodiodes PIN. Le bruit de grenaille

de l’APD peut alors s’écrire :

σ2
g 2qM2FA RPDPopt Iobs ∆f (2.18)
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2.2.2.6 Facteur d’excès de bruit

Le facteur d’excès de bruit dépend du facteur de multiplication M et du rapport des

coefficients d’ionisation kA des trous et des électrons. Plusieurs expressions décrivant la

loi de variation du facteur d’excès de bruit en fonction du facteur de multiplication et

du coefficient de ionisation [33] [34] ont été proposées. Les expressions proposées par Mc

Intyre et Teich montrent que le facteur d’excès de bruit augmente avec le facteur de

multiplication M et diminue lorsque l’ionisation d’un seul porteur est favorisé.

Le facteur d’excès de bruit peut être estimé en fonction de la valeur du rapport des

coefficients d’ionisation kA et du facteur de multiplication M par la formule suivante :

FA M kAM 1 kA 2 1 M (2.19)

La Figure 2.12 illustre l’impact du facteur de multiplication M de l’APD sur le facteur

d’excès de bruit, pour différentes valeurs de kA.

Figure 2.12 – Facteur d’excès de bruit FA en fonction du gain M de l’APD pour
différentes valeurs du rapport des coefficients d’ionisation kA

2.2.2.7 Rapport signal-sur-bruit

Comme pour la photodiode PIN, le rapport signal-sur-bruit de l’APD est défini par le

rapport entre la puissance associée au photocourant généré et la puissance des différentes

contributions de bruit.

Pour un signal de modulation numérique de type NRZ, le rapport signal-sur-bruit

d’une photodiode APD, noté SNRAPD est défini par l’expression suivante :

SNRAPD

I2p

σ2
s σ2

T

MRPDPopt
2

2qM2FA RPDPopt Iobs ∆f 4 kBT RL ∆f
(2.20)
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Où

– M est le facteur de multiplication de l’APD

– RPD est la sensibilité de la photodiode pour M 1

– FA est le facteur de bruit

– Popt est la puissance optique reçue

– RL est la valeur de la charge

Le SNR des récepteurs à base de photodiodes APD est dégradé par rapport au

photodiodes PIN tant que le bruit de grenaille domine, du fait de l’excès de bruit généré

dans l’APD. C’est la dominance du bruit thermique dans les récepteurs qui rend les APD

attractives.

Quand le bruit thermique est dominant (σg σT ), c’est à dire pour des faibles

valeurs de la résistance de charge RL, l’expression du SNR peut se simplifier et s’écrire :

SNRAPD

RLR
2
PD

4kBT∆f
M2P 2

opt M2SNRPIN (2.21)

Le SNR est alors amélioré d’un facteur M2 en comparaison à celui d’un récepteur

avec PIN.

A l’opposé, quand le bruit de grenaille est limitant, le SNRAPD s’écrit :

SNRAPD

RPDPopt

2qFA∆f

SNRPIN

FA

(2.22)

Lorsque le bruit de grenaille est dominant, le rapport signal-sur-bruit de l’APD est

dégradé du facteur de bruit en comparaison à celui d’un récepteur avec PIN.

La Figure 2.13 trace le SNR calculé pour une photodiode PIN et une APD avec les

paramètres suivants :

– Sensibilité de la photodiode RPD 0, 5 A W

– Courant d’obscurité Iobs 10 nA

– Rapport des coefficients d’ionisation kA 0, 5

– Facteur de multiplication de l’APD M 20

– Bande passante équivalente de bruit ∆f 10 GHz
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Figure 2.13 – Comparaison du SNR calculé pour une photodiode PIN et une APD
en fonction de la puissance optique moyenne incidente

La Figure 2.13 montre que la photodiode à avalanche permet d’améliorer le SNR par

rapport à une photodiode PIN uniquement pour les faibles puissances optiques.

- Facteur de multiplication optimal

Il existe une valeur optimale de M qui permet d’optenir le meilleur rapport signal à

bruit. Pour chaque puissance d’entrée Popt, la valeur optimale du gain peut être approchée

par la formule suivante :

Mopt

4kBT

kAqRL RPDPopt Iobs

1 3

Pour 0, 01 kA 1 (2.23)

Mopt dépend fortement du rapport des coefficients de ionisation kA. Pour les APD sur

Si où kA 1, Mopt peut prendre des valeurs allant jusqu’à 100. Au contraire, pour les

APD sur InGaAs où kA 0, 7, la valeur du facteur de multiplication optimal, Mopt, est

autour de 10.

- Puissance minimale détectable (cas d’un signal NRZ)

Comme précédemment pour la photodiode PIN, nous pouvons définir la puissance

minimale détectable pour un taux d’erreur donné. La puissance minimale détectable est

également appelée sensibilité du module récepteur. Pour un signal NRZ, la puissance

minimale détectable est donnée par l’expression 2.24. Cette expression est déterminée à

partir de l’expression 2.20.

Pmin q
FASNR

RPD

∆f 1 1
2Iobs,MFA

Iobs,0
M2

4kBT
qM2RL

qFAM2SNR∆f
(2.24)
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La puissance minimale détectable dépend :

– Des caractéristiques de la photodiode APD, de sa sensibilité RPD, du courant

d’obscurité, de son facteur de multiplication M et de son facteur d’excès de bruit

FA.

– Du bruit associé à l’impédance de charge (résistance ou TIA)

– De la bande passante du système

2.2.2.8 Bande-passante

Comme expliqué dans la section 2.2.1.2, la bande passante d’un photodétecteur est

définie par deux paramètres : le temps de transit des porteurs et le modèle RC équivalent

de la jonction. La fréquence de coupure peut-être approximée par la formule ci-dessous

1

f 2
3dB

1

f 2
RC

1

f 2
⌧tr

(2.25)

L’inconvénient majeur des photodiodes à avalanche pour les applications à haut-débit

est lié à son principal avantage : l’effet d’avalanche. En effet, le mécanisme d’ionisation

par chocs ralentit le porteur primaire qui cède son énergie cinétique, accumulée grâce à

l’accélération due au champ électrique intense, au porteur secondaire pour le transférer

de la bande de valence vers la bande de conduction. Par conséquent, plus le mécanisme

d’ionisation par choc est intense, donc plus le facteur de multiplication est élevé, plus le

temps de transit ⌧tr est important et la bande passante diminuée.

Ainsi, pour les APD, du fait de la génération des porteurs secondaires, la bande

passante est directement impactée par le facteur de multiplication M , et le temps de

transit ⌧tr obtenu pour une photodiode PIN n’est plus valable.

L’expression qui décrit la dépendance du facteur de multipication en fonction de la

fréquence s’écrit [27] :

M ! M0 1 !⌧eM0
2 1 2

(2.26)

où M0 est la valeur du gain à basse fréquence et ⌧e est le temps de transit effectif

dépendant du rapport des coefficients de ionisation kA.

La fréquence de coupure de la fonction de transfert 2.26 normalisée par le gain à

f 0 Hz telle que M ! M0 1 2, en considérant l’hypothèse que ⌧RC ⌧e, s’écrit :

f 3dB

3

2⇡⌧eM0

(2.27)
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Cette relation montre bien le compromis entre le gain de l’APDM0 et la bande passante

à 3 dB.

La Figure 2.14 trace la réponse en fréquence du gain de l’APD pour différente valeur

du gainM0 et permet d’observer la limitation de la bande passante de ce type de détecteur

à fort gain.

Figure 2.14 – Réponse en fréquence du gain de l’APD pour différentes valeurs de
gain M0

- Produit Gain/Bande-passante

La Figure 2.15 représente l’évolution de la bande passante en fonction du facteur de

multiplication correspondant à une APD 10 Gb s développée sur substrat InP au sein du

laboratoire III-V Lab.

Figure 2.15 – Evolution de la bande passante en fonction du facteur de multiplication

Dans la région de forts gains, nous avons montré au paragraphe précédent que la

bande passante est limitée par le mécanisme d’ionisation par chocs qui ralentit les

porteurs traversant la zone d’avalanche. Dans cette région, nous observons une chute de

la bande passante caractérisée par le produit Gain/Bande-passante constant.
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Dans la région de gains faibles, le champ électrique appliqué dans la zone d’absorption

n’est pas suffisant pour permettre aux porteurs photogénérés d’atteindre leur vitesse de

saturation, ce qui limite également la bande passante. La bande passante reste quasi

constante dans cette région.

Entre ces deux régions, la bande passante est limitée, soit par le temps de transit des

porteurs, soit par la coupure RC de l’APD.

2.2.3 Photodiode à jonction (PIN) avec pré-amplificateur

optique (SOA)

2.2.3.1 Intérêt de la préamplification optique

L’intérêt de réaliser une pré-amplification optique juste avant le détecteur est

d’augmenter la sensibilité du récepteur en améliorant le rapport signal-sur-bruit. Depuis

plusieurs années, des recherches sont menées, au sein du laboratoire III-V Lab, pour

intégrer monolithiquement la fonction de préamplification optique à l’aide d’amplificateur

optique à semi-conducteur (SOA - Semi-conductor Optical Amplifier) avec la photodiode

de type PIN ou UTC.

Un exemple de composant SOAPIN réalisé au sein du III-V Lab est présenté

Figure 2.16.

Figure 2.16 – Composant SOAPIN réalisé au III-V Lab
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2.2.3.2 Amplificateur optique à semi-conducteur

a) Principe de l’amplification optique

Soient E1 et E2 les niveaux d’énergie bas et haut, appelés bande de valence et

bande de conduction, d’un système atomique à deux niveaux soumis à un flux lumineux

incident. Trois phénomènes peuvent se produire simultanément :

– Absorption : Un photon d’énergie ∆E E2 E1 peut induire la transition d’un

électron se trouvant sur le niveau d’énergie E1 vers la bande d’énergie E2.

– Emission spontanée : Un électron passe spontanément de la bande d’énergie E2 vers

la bande d’énergie E1 dont l’excédent d’énergie se traduit par l’émission d’un photon

de direction et d’état de polarisation optique quelconque.

– Emission stimulée : un photon du signal provoque la transition d’un électron du

niveau d’énergie E2 vers le niveau d’énergie E1. L’excédent d’énergie se traduit par

la génération d’un deuxième photon ayant la même énergie, la même direction et le

même état de polarisation que le photon initial, comme l’illustre la Figure 2.17 [35].

Il y a amplification du signal incident lorsque l’émission stimulée est plus importante

que l’absorption, c’est-à-dire si E2 E1.

Figure 2.17 – Principe de l’émission stimulée

Pour qu’il y ait amplification, il faut donc parvenir à l’inversion de population entre

les deux niveaux d’énergie E1 et E2. Pour se faire, il faut apporter de l’énergie au

milieu amplificateur, soit par pompage optique, principe utilisé dans les amplificateurs

à fibres dopées, soit par pompage électrique, principe utilisé dans les amplificateurs à

semi-conducteurs. Le pompage électrique consiste à injecter un courant dans le milieu

semi-conducteur de façon à faire passer les électrons du niveau d’énergie inférieur E1 au

niveau d’énergie supérieur E2. Plus le courant est élevé, plus le milieu s’inverse et donc

plus le gain est élevé jusqu’à ce que d’autres phénomènes le limite comme l’effet laser,

l’échauffement thermique ou bien la saturation du milieu.

Co-packaging/co-design appliqué à la conception de photorécepteurs haut-débit Page 87
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b) Structure de l’amplificateur optique à semi-conducteur

L’amplificateur optique à semi-conducteur, de la même manière qu’une diode laser

Fabry-Pérot, est constitué d’un milieu amplificateur, à la différence qu’il n’y a pas de cavité

résonante (suppression des faces réfléchissante). Comme nous l’avons décrit au paragraphe

précédent, le SOA utilise donc le principe de l’émission stimulée, tout comme le laser, pour

réaliser l’amplification. L’émission stimulée est caractérisée par le changement d’énergie

d’un électron vers le niveau inférieur suite à l’absorption d’un photon d’énergie suffisante.

Il s’en suit alors la génération d’un photon aux caractéristiques strictement identiques à

celles du photon initial.

Pour obtenir simplement l’amplification du signal, il est essentiel d’éviter l’ondulation

du gain (gain ripple). Cela est possible en déposant une couche d’anti-reflet sur les

facettes d’entrée et sortie du SOA. Le traitement anti-reflet permet d’empêcher les

réfections au niveau des miroirs qui peuvent causer une modulation indésirable du gain,

un effet laser indésirable et/ou une réduction de la bande-passante optique due aux

ondulations.

En conclusion, l’amplificateur à semi-conducteur permet d’amplifier, sous pompage

électrique, tout signal optique qui traverse sa zone d’amplification. Les caractéristiques

principales que doit vérifier un amplificateur à semi-conducteur utilisé en tant que pré-

amplificateur optique sont [36] :

– Un faible facteur de bruit. Ce paramètre est très dépendant des pertes de couplage

entre le composant et la fibre.

– Une sensibilité à la polarisation TE/TM de moins d’1 dB.

– Une puissance de saturation élevée, autrement dit la puissance de sortie pour laquelle

le gain du SOA est réduit de 3 dB.

– Une reflectivité des miroirs inférieure à 10 4 pour obtenir un taux d’ondulation

inférieur à 0, 5 dB

– Un matériau fournissant un gain élevé pour pouvoir utiliser un faible courant de

polarisation.
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2.2.3.3 Principales caractéristiques de l’amplificateur optique à semi-

conducteur

a) Gain optique du SOA et coefficient de réponse du composant SOAPIN

Le gain optique du SOA est défini comme le rapport entre la puissance optique en

sortie Pout et la puissance optique en entrée Pin :

GSOA

Pout

Pin

(2.28)

Le coefficient de réponse du composant SOAPIN, traduisant sa capacité à convertir le

signal lumineux en signal électrique, dépend alors à la fois du gain du SOA GSOA et du

coefficient de réponse de la photodiode RPD et est exprimé par la relation suivante :

RSOAPIN GSOA

iph

Pout

GSOARPD A W (2.29)

Le gain est également lié au matériau. En faisant l’hypothèse que le gain est constant

sur toute la longueur L du SOA, l’expression du gain Gs lors d’un unique passage dans

la cavité peut s’écrire :

Gs exp ΓgMat ↵p L (2.30)

Dans l’expression ci-dessus, Γ représente le facteur de confinement du mode se

propageant dans le guide du SOA, ↵p représente les pertes internes de la structure du

SOA, L représente la longueur du composant et gMat correspond au gain du matériau.

Influence de la réflectivité des faces sur le gain du SOA

En tenant compte de la réflectivité des faces d’entrée et de sortie, l’expression du gain

peut s’écrire sous la forme suivante [37] :

GSOA

1 R1 1 R2 Gs

1 R1R2Gs
2 4 R1R2Gs sin

2 2⇡⌘effL

λ

(2.31)

R1 et R2 représentent les réflectivités des faces d’entrée et de sortie, Gs le gain simple

passage et ⌘eff l’indice effectif du mode guidé. En analysant l’expression du gain, nous

observons que celui-ci dépend de la longueur d’onde et des réflectivités sur les facettes.

Si les réflectivités sur les faces d’entrée et de sortie sont trop importantes, la cavité

peut devenir résonante : c’est l’effet laser. Les réflectivités résiduelles sont source de

“ripple”, résonance périodique induisant une non-uniformité du gain. La réflectivité des

faces est réduite au maximum en combinant un traitement anti-reflet optimisé autour de
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10 5 et le “tilt” du guide du composant SOA de façon à minimiser la lumière réfléchie.

Le ripple ∆G est défini par la relation suivante :

∆G
Gmax

Gmin

1 G R1R2

1 G R1R2

2

(2.32)

L’impact du “ripple” a une influence directe sur le coefficient de réponse du composant

SOAPIN. En effet, plus le gain du SOA est important, plus le ripple est important ce

qui peut entrainer une variation importante du coefficient de réponse du composant en

fonction de la longueur d’onde.

b) Puissance de saturation

Lorsque nous observons l’évolution du gain en fonction de la puissance d’entrée pour un

courant d’injection donné, nous distinguons deux zones de fonctionnement (Figure 2.18) :

– Zone linéaire : Dans cette zone de fonctionnement, lorsque la puissance optique

d’entrée augmente, le gain reste sensiblement constant.

– Zone de saturation : Au-delà d’une certaine valeur de la puissance d’entrée, le gain

n’évolue plus linéairement avec la puissance injectée en entrée, il sature.

Figure 2.18 – Exemple d’évolution du gain du SOA en fonction de la puissance
d’entrée du signal

La puissance de saturation dans les amplificateurs à semi-conducteur va dépendre

du courant d’injection, de la longueur d’onde et de la puissance injectée. Ainsi, pour

un courant d’injection donné, le gain matériau reste constant tant que la puissance de

l’onde lumineuse ne sature pas le milieu. A forte puissance injectée ou lorsque le courant

d’injection est assez élevé pour provoquer un gain élevé, la puissance du flux lumineux

dans le guide peut-être suffisamment forte pour saturer le matériau, le gain matériau

n’est plus constant et dépend de la puissance du signal [35] [38].
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L’équation d’évolution de la puissance optique dans le matériau en fonction de

l’abscisse z à l’approche de la saturation du matériau s’écrit :

dP

dz

gP

1 P
Psat

: (2.33)

En intégrant entre z 0 (P Pin) et z l (P Pout), nous en déduisons l’expression

du gain de l’amplificateur G Pout Pin et le gain du matériau s’écrit sous la forme :

G G0 exp
G 1

G

Pout

Psat

(2.34)

Dans l’expression ci-dessus, G0 représente la valeur du gain à faible signal (zone

linéaire) et Psat représente la valeur de la puissance de saturation dans le matériau à

l’abscisse z. Psat correspond à la saturation du gain matériau, pour lequel le gain matériau

est divisé par deux [35], [38], [39].

On appelle puissance de saturation, la valeur du signal pour laquelle le gain du SOA

est divisé par 2. Ainsi, à la saturation, Pout Psatout et G G0 2. En remplaçant Pout

et G par leur expression dans l’équation de G en fonction de Pout, l’expression de Psatout

est :

P 3dB
satout

G0ln2

G0 2
Psat Psat

2 G0 2

ln2
P 3dB
satin (2.35)

c) Bande passante optique

En observant l’évolution du gain en fonction de la longueur d’onde du signal, nous

pouvons déterminer les caractéristiques suivantes du SOA :

– Le pic de gain, qui correspond au maximum de gain du SOA suivant la longueur

d’onde.

– La bande passante, définie comme l’intervalle spectral entre deux longueurs d’onde

à Gpic 3dB.

La Figure 2.19 représente le spectre d’émission spontanée amplifiée (ASE) du

composant SOA intégré dans la puce SOAPIN pour un courant d’injection ISOA fixé

à 180 mA. Le pic de puissance est observé à 1547 nm, la bande passante optique mesurée

à 3 dB est égale à 77 nm.
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Figure 2.19 – Spectre d’ASE mesuré d’un SOA

Il est à noter que le pic de gain se décale vers les courtes longueurs d’onde lorsque

le courant d’alimentation injectée augmente. En fonction de la puissance injectée, ce

comportement à tendance à s’inverser.

La bande passante optique du SOA peut s’écrire en fonction de son gain en décibel :

∆λ
10ln2

ln10

G0

aGdB
max

(2.36)

L’expression ci-dessus suppose que la réflectivité des faces est nulle et que les pertes

internes sont négligeables devant le gain du matériau. L’expression indique que plus le

gain du SOA est élevé plus la bande passante est réduite.

d) Emission spontanée et facteur de bruit

L’amplificateur va dégrader le rapport signal-sur-bruit (SNR) du signal amplifié à

cause de l’émission spontanée, dont l’allure spectrale était représentée sur la Figure 2.19.

La dégradation du SNR est quantifié à l’aide du paramètre Fn, appelé facteur de bruit,

dont l’expression est :

Fn

SNR in

SNR out

(2.37)

où le SNR fait référence à la puissance électrique générée quand le signal optique

est converti en un courant électrique. Une expression simple de Fn peut être obtenue en

considérant que l’on fait référence à un détecteur idéal, dont les performances sont limitées

par le bruit de grenaille uniquement. En supposant un amplificateur avec un gain GSOA

de telle sorte que les puissances d’entrée et sortie soient liées par Pout GSOAPopt, le SNR

du signal d’entré est donné par :

SNR in

I 2

σ2
g

RPDPopt
2

2q RPDPopt ∆f

Popt

2h⌫∆f
(2.38)
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où I RPDPopt est le photocourant, RPD q h⌫ est la sensibilité du

photodétecteur, et σ2
g 2q RPDPopt ∆f . Dans ce cas, σ2

g est obtenu à partir de

l’équation 2.8 en considérant le courant d’obscurité Iobs 0. Pour évaluer le SNR du signal

amplifié, il faut ajouter la contribution de l’émission spontanée au bruit du détecteur.

La densité spectrale de bruit de l’émission spontanée est quasi-constante (bruit blanc)

et peut être écrite :

Ssp ⌫ GSOA 1 ⌘sph⌫ (2.39)

où ⌫ est la fréquence optique. Le paramètre ⌘sp est appelé facteur d’émission spontanée

(ou facteur d’inversion de population) et est donné par :

⌘sp
N2

N2 N1

(2.40)

où N1 et N2 sont les populations relatives des états stable et excité respectivement.

L’effet de l’émission spontanée est de faire fluctuer le signal amplifié, qui, par conséquent,

après le processus de photodetection, donnera un courant électrique fluctuant de la même

manière. Il apparait que la contribution de bruit majeure est due au battement entre

l’émission spontanée et le signal. L’émission spontanée se mélange avec le signal amplifié

et produit le courant I RPD GSOAEin Esp
2 au niveau du détecteur. En remarquant

que les radiation Ein et Esp oscillent à des fréquences différentes, avec une différence de

phase aléatoire, il apparait que le battement entre l’émission spontanée et le signal d’entrée

produit un courant de bruit ∆I 2RPD GSOAP
1 2
opt Esp cos ✓, où ✓ est une phase aléatoire

variant rapidement. En moyennant la phase, et en négligeant toutes les autres sources

de bruit, la variance du photocourant due au battement entre l’émission spontanée et le

signal utile peut s’écrire :

σ2
sig sp 4 RPDGSOAPopt RPDSsp ∆f (2.41)

où cos2 ✓ a été remplacé par sa valeur moyenne 1 2. Le SNR du signal amplifié s’écrit

alors :

SNR out

I 2

σ2
sig sp

RPDGSOAPopt
2

σ2
sig sp

GSOAPopt

4Ssp∆f
(2.42)

Le facteur de bruit de l’amplificateur peut alors s’écrire :

Fn 2⌘sp GSOA 1 GSOA 2⌘sp (2.43)

Cette équation montre que le SNR d’un signal amplifié est dégradé de 3 dB, même

pour un amplificateur idéal (⌘sp 1). Dans la réalité, Fn peut être de l’ordre de 6 8 dB.
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e) Rapport signal-sur-bruit d’un photodétecteur pré-amplifié

Le bruit résultant du battement entre l’émission spontanée et le signal utile σ2
sig sp

est, comme nous venons de le voir, la source principale de bruit lors d’une détection

pré-amplifiée. Il existe néanmoins d’autres sources de bruit à prendre en compte pour

calculer le rapport signal-sur-bruit en sortie du photodétecteur pré-amplifié.

- Bruit de grenaille

Parmi les contributions de bruit dues au SOA, le bruit de grenaille du détecteur, qui,

en comparaison à un photodétecteur seul, sera d’autant plus élevé que le gain du SOA

GSOA est important. Le bruit de grenaille est donné par la relation :

σ2
g 2q RPD GSOAPopt Psp ∆f (2.44)

où Psp est la puissance de bruit due à l’émission spontanée ajoutée au signal, telle

que :

Psp Ssp∆⌫sp (2.45)

Avec ∆⌫sp la largeur du spectre d’émission spontanée à 3 dB en nm.

- Bruit de battement spontané-spontané

Une autre contribution de bruit due au battement spontané-spontané est donnée par

la formule :

σ2
sp sp 4R2

PDS
2
sp∆⌫opt∆f (2.46)

Avec ∆⌫opt la bande passante optique du SOA en Hz.

- Bruit thermique de la charge

Enfin, le bruit dû à la charge du détecteur doit être pris en compte. Dans le cas d’une

résistance de charge RL, le bruit thermique généré est donné par la formule :

σ2
T

4kBT

RL

∆f (2.47)

La Figure 2.20 trace l’évolution des différentes contributions de bruit du SOA en

fonction de la puissance optique d’entrée pour une bande d’intégration du bruit ∆f
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40 GHz. Le courant total σtotal correspond à la somme de toutes les contributions de

bruit.

Figure 2.20 – Contributions de bruit du SOA

Cette courbe montre que le bruit dû au battement spontané/spontané, constant

quelque soit la puissance optique en entrée du SOA, domine pour des puissances optiques

d’entrée faibles ( 26 dBm dans l’exemple tracé). A plus forte puissance optique

d’entrée, le bruit dû au battement signal/spontané devient dominant et constitue

rapidement la majorité du bruit généré. En effet, au delà de 20 dBm le bruit σ2
sig sp

tend à se confondre avec le bruit total σtotal.

Le rapport signal-sur-bruit en sortie du photodétecteur pré-amplifié est alors donné

par :

SNR
I2ph

σ2
tot

GSOARPDPopt
2

σ2
T σ2

g σ2
sig sp σ2

sp sp

(2.48)

D’après cette formule, nous voyons que le SNR est amélioré d’un facteur GSOA par

rapport à un récepteur non-amplifié mais est en contrepartie d’autant dégradé que

les valeurs des composantes de bruit σ2
g , σ2

sig sp et σ2
sp sp, dépendantes de l’émission

spontanée, sont élevées.

2.2.3.4 Fonctionnement en dynamique

L’effet de saturation du SOA à forte puissance à un impact non-négligeable sur la

réponse en fréquence électro-optique du récepteur. La Figure 2.21 montre l’impact de la

saturation du gain du SOA sur la réponse en fréquence du SOAPIN.
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Figure 2.21 – Réponse O/E mesurée d’un récepteur SOA-UTC

La variation de l’intensité des données modulées provoque des changements de la

densité de porteurs qui induisent une variation de gain dans le SOA. Un effet de filtre

passe-haut est observable, accentué par l’augmentation de la puissance optique. Cet effet

de filtrage passe-haut du SOA, qui apparâıt clairement en régime de saturation du gain,

n’est plus présent à haute fréquence car la densité de porteurs à une réponse fréquentielle

passe-bas et ne peut donc pas suivre les changements d’intensité du signal optique à

ces fréquences [37]. La Figure 2.22 illustre par des résultats de mesure l’effet du filtrage

passe-haut du SOA à haute puissance sur le signal détecté. Lors de la transmission de

séquences longues, repérées sur la figure, nous observons qu’à forte puissance optique la

séquence perd en amplitude lorsqu’il n’y a pas de changement d’état. De manière similaire

à la fréquence de coupure haute traduisant une bande passante limitée, la fréquence de

coupure basse aura pour effet de dégrader le signal et augmenter le risque d’erreur sur le

signal détecté.

Figure 2.22 – Effet de filtrage passe-haut sur la trame temporelle du signal en sortie
du photodétecteur pré-amplifié pour deux puissances optiques d’entrée.

En présence d’un signal optique modulé de faible amplitude, aucune variation du

gain n’est observée, on dit que le SOA est transparent c’est-à-dire que le signal optique

en sortie du SOA est amplifié sans subir de distorsion.
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Pour décrire simplement le fonctionnement comportemental du SOAPIN, la fonction

de transfert de la réponse du SOAPIN en fonction de la puissance optique injectée peut

s’écrire sous la forme suivante :

H ! 1
H0

1 j!⌧r
(2.49)

H0 est proportionnel au coefficient de réponse du SOAPIN et dépend du gain du SOA

et de la puissance du signal optique et, ⌧r représente le temps de récupération du gain à

l’équilibre [40]. M Amaya [41] propose dans ses travaux une autre expression.

Pour les liaisons optiques à haut-débit, l’allure temporelle du signal est très

importante. Cette dernière va subir une distorsion suite au passage du signal dans le

SOA saturé. Il est donc important de bien concevoir le SOA afin de rester dans un régime

de fonctionnement transparent au niveau de puissance du signal optique injecté.

Dans la suite du manuscrit, nous considérons que le composant SOA est transparent

au signal optique, c’est-à-dire que la réponse est constante quelque soit la fréquence de

modulation et l’amplitude du signal optique injecté. Les récepteurs conçus ayant objectifs

d’être utilisés au sein de réseaux d’accès, les puissances optiques mises en jeu en entrée

du récepteur seront très faibles (entre 20 et 30 dBm)

2.3 Architectures de photorécepteurs

Un photorécepteur consiste en une photodiode suivie d’un amplificateur, et va donc

réaliser plusieurs fonctions. La première, effectuée par la photodiode, est de convertir

le signal optique modulé en un courant électrique variant dans le temps. La seconde

fonction est de convertir le photocourant, à l’aide d’une résistance de charge ou d’une

architecture transimpédance, en une tension, de manière à permettre la dernière fonction

d’amplification, réalisée par un amplificateur de tension. Plusieurs architectures de

photorécepteurs existent et ont évolué au fil du temps suivant les besoins : faible

impédance, haute impédance et transimpédance.

2.3.1 Architecture faible et haute impédance

La Figure 2.23 représente l’architecture simplifiée d’un photorécepteur basé sur

l’utilisation d’un amplificateur de tension associé à une photodiode chargée par une

impédance de forte ou faible valeur.
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(a) Haute Impédance, RL 50Ω

(b) Faible Impédance, RL 50Ω

Figure 2.23 – Architectures de photorécepteurs haute-impédance et faible-
impédance

2.3.1.1 Architecture haute impédance

La conception d’un photorécepteur nécessite un compromis entre bande-passante

et bruit. L’amplitude en entrée de l’amplificateur de tension peut être maximisée en

choisissant une valeur de RL élevée, ce qui aura pour effet de diminuer également le

bruit thermique dû à la résistance RL et donc d’augmenter la sensibilité du récepteur.

C’est le principal avantage de l’architecture haute-impédance. Néanmoins, le principal

inconvénient de cette architecture est d’être limité par sa bande passante, définie par :

f 3dB

1

2⇡RLCT

avec CT Cj Cp CA (2.50)

Avec CT la capacité totale équivalente, prenant en compte les contributions de la

capacité de jonction Cj, la capacité du plot d’accès de la photodiode Cp et la capacité

d’entrée de l’amplificateur CA. La fréquence de coupure de l’architecture haute impédance

sera donc d’autant plus faible que la valeur de la charge RL est élevée.

Un égaliseur peut être utilisé en sortie de l’amplificateur pour augmenter la bande

passante, engendrant une complexification du système.. L’égaliseur agit comme un filtre

passe-haut qui atténue les basses fréquences plus que les hautes fréquences, et permet

donc d’augmenter la bande passante.
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En conclusion, l’architecture haute impédance n’est pas adaptée pour les transmission

à haut débit sur fibre. L’architecture de photorécepteur à haute impédance ne permet

pas de concevoir des photorécepteurs pour les débit supérieur à quelques GHz ; elle

sera principalement réservée aux systèmes d’instrumentation de quelques MHz de bande

passante nécessitant une forte sensibilité.

2.3.1.2 Architecture faible impédance

L’architecture faible impédance est la même que l’architecture haute impédance

à la différence près que la valeur de RL est de faible valeur. L’architecture faible

impédance permet donc d’augmenter très significativement la bande passante par rapport

à l’approche haute impédance. Malheureusement l’augmentation de la bande passante

s’accompagne dans le même temps d’une dégradation du rapport à bruit due à une forte

diminution de l’amplitude du signal d’entrée et une augmentation du bruit thermique dû

à la charge RL.

2.3.1.3 Calcul du gain transimpédance

Supposons que l’amplificateur est “idéal”, avec un gain en tension intrinsèque de valeur

finie A, de fréquence de coupure très élevée, de résistance de sortie nulle, de résistance

d’entrée infinie et de capacité d’entrée CA.

Le gain transimpédance est donné par la relation suivante :

ZT !
vo

iph

Avi

iph

AiphZin

iph
(2.51)

avec

Zin

RL

1 jRLCT!
(2.52)

d’où

ZT !
ARL

1 j !
!p

avec !p

1

RLCT

(2.53)

La réponse en fréquence est de type passe-bas du premier ordre. La fréquence de

coupure à 3 dB du circuit est directement donnée par la constante de temps du circuit

d’entrée (RL en parallèle avec CT ), telle que :

f 3dB

1

2⇡RLCT

avec CT Cj Cp CA (2.54)
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2.3.1.4 Influence de RL sur les performances du photorécepteur

La Figure 2.24 montre l’impact de RL sur la bande passante au premier ordre d’un

récepteur (en considérant une capacité totale CT 100 fF ) ainsi que sur le bruit

thermique généré sur la bande équivalente de bruit calculée pour chaque valeur de RL.

Figure 2.24 – Influence de la valeur de RL sur la bande passante et le bruit généré

Ces courbes illustrent le comportement expliqué précédemment, où la bande passante

du récepteur est très importante pour des valeurs de RL faibles, mais elle s’accompagne de

valeurs de bruit élevées. Au contraire, pour des valeurs élevées de RL, la bande passante

et le bruit diminuent tous les deux.

2.3.1.5 Calcul du rapport signal-sur-bruit

Nous rappelons les deux sources de bruit intervenant lors de la photodétection :

Le bruit de grenaille σ2
T , dépendant du photocourant généré Iph et du courant

d’obscurité Iobs :

σ2
g 2q Iph Iobs ∆f (2.55)

Le bruit thermique σ2
T du à la charge RL :

σ2
T

4kBT

RL

∆f (2.56)

Le rapport signal-sur-bruit de l’architecture haute ou faible impédance, considérant le

bruit de l’amplificateur de tension nul, s’écrit alors :

SNRH F,imp

I2ph

σ2
g σ2

T

I2ph

2q Iph Iobs
4kBT
RL

∆f
(2.57)
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2.3.2 Amplificateur Transimpédance (TIA)

L’architecture avec amplificateur à contre-réaction négative, ou transimpedance,

représente le meilleur compromis entre la bande passante, le gain et le rapport signal à

bruit pour la conception de photorécepteurs [42]. La Figure 2.25 représente l’architecture

simplifiée d’un photorécepteur basé sur l’utilisation d’un amplificateur transimpédance

associé à une photodiode. Le circuit TIA est un convertisseur courant-tension, permettant

d’amplifier le signal issu de la photodiode sous forme de courant et de le convertir en une

tension de manière à être compatible avec les équipements de sortie qui sont pour la

majorité conçus pour fonctionner avec des tensions.

Figure 2.25 – Architecture transimpédance

2.3.2.1 Gain transimpédance

La tension en sortie de l’amplificateur à contre réaction négative vo s’écrit :

vo Avi (2.58)

avec

vi iphRF vo iphRF Avi (2.59)

vi iph
RF

1 A
(2.60)

où

– A est le gain en tension de l’amplificateur

– RF est la résistance de contre-réaction
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En statique, la résistance d’entrée Rin peut alors s’exprimer comme le rapport de la

tension d’entrée sur le photocourant d’entrée telle que :

Rin

vi

iph

RF

1 A
(2.61)

Ainsi, le gain transimpédance statique RT de cette structure à contre réaction négative,

représentant le rapport entre la tension de sortie et le photocourant d’entrée, s’écrit :

RT

vo

iph

vo

vi
Rin

A

1 A
RF (2.62)

2.3.2.2 Réponse en fréquence

Le gain transimpédance exprimé par la formule 2.62 est en réalité dépendant de la

fréquence en raison de l’existence d’un pôle dû à la capacité parasite de la photodiode,

CD, et à la capacité parasite d’entrée du TIA CA, tel que la capacité totale équivalente

CT CD CA.

En admettant que l’amplificateur de tension ne possède pas de pôle secondaire (bande

passante infinie), la fonction de transfert ZT ! vo iph du récepteur peut s’écrire :

ZT !
vo

iph

RT

1 j !
!p

(2.63)

avec

RT

A

A 1
RF et !p

A 1

RFCT

(2.64)

Le gain transimpédance en basse fréquence, alors appelé RT , est donc

approximativement égal à la résistance de contre-réaction RF pour un gain en

tension de l’amplificateur A très supérieur à l’unité.

La bande passante à 3 dB s’écrit alors :

f 3dB

!p

2⇡

A 1

2⇡RFCT

(2.65)

En comparaison avec les architectures haute et faible impédances, la bande passante

est augmentée d’un facteur A 1. Cela peut s’expliquer par la résistance d’entrée

équivalente Rin du circuit en boucle fermée. De par l’effet de la contre-réaction, la

résistance d’entrée est A 1 fois plus petite que RF . Par conséquent, le pôle !p est

augmenté d’un facteur A 1 par rapport au cas sans amplificateur à contre-réaction.
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2.3.2.3 Calcul du rapport signal-sur-bruit

De la même manière que pour l’architecture haute ou faible impédance, le rapport

signal à bruit de l’architecture transimpédance, en considérant le bruit de l’amplificateur

nul, est calculé.

Le bruit thermique généré par la résistance de contre-réaction RF réaction de

l’architecture transimpédance s’écrit :

σ2
T

4kBT

RF

∆f (2.66)

Le rapport signal-sur-bruit de l’architecture transimpédance s’écrit alors :

SNRTIA

I2ph

σ2
g σ2

T

I2ph

2q Iph Iobs
4kBT
RF

∆f
(2.67)

2.3.2.4 Comparaison du SNR avec l’architecture haute et faible impédance

Rappelons que l’impédance d’entrée du TIA Rin, équivalente à la charge RL vue par

la photodiode, peut être exprimée en fonction de la résistance de contre réaction RF et

du gain en tension A de l’amplificateur telle que :

Rin RL

RF

1 A
(2.68)

A partir des équations 2.69 et 2.68, nous pouvons exprimé le rapport des SNR, FN ,

tel que :

FN

SNRTIA

SNRH Fimp

σ2
g

4kBT
RL

∆f

σ2
g

4kBT
RL 1 A

∆f
(2.69)

En supposant que le bruit de grenaille généré dans la photodiode est nul et en

négligeant le bruit généré par les composants actifs (amplificateur de tension), l’expression

de FN s’écrit alors :

FN 1 A (2.70)

En conclusion, le circuit transimpédance permet d’améliorer à la fois le rapport signal-

sur-bruit et la bande passante d’un facteur 1 A par rapport à l’approche haute ou faible

impédance. Pour ces raisons, l’architecture transimpédance s’est imposée dans les systèmes

de communication à très haut débit nécessitant de fortes sensibilités.
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2.3.2.5 Bruit du TIA à base de transistors bipolaires

De manière à quantifier l’impact de l’amplificateur transimpédance sur le rapport

signal-sur-bruit, l’étude du bruit équivalent ramené en entrée pour une architectecture

de TIA à base de transitor bipolaire est réalisée dans ce paragraphe.

La Figure 2.26 représente l’étage d’entrée de l’amplificateur transimpédance et ses

sources de bruits associées. Dans un cas en considérant les éléments constituant le TIA

idéal et en symbolisant le bruit total ramené en entrée par le courant in,TIA (a)) et dans

l’autre cas en détaillant chacune des sources de bruit par une source de courant équivalente

(b)).

Figure 2.26 – Sources de bruit de l’architecture TIA avec transistors bipolaires

La résistance de contre-réaction génère un bruit thermique in,res. Deux sources de

bruit de grenaille sont à prendre en compte pour le transistor bipolaire de l’étage d’entrée

du TIA, in,B dû au courant de base et in,C dû au courant de collecteur. Une troisième

source liée à la résistance intrinsèque base-collecteur Rb est à prendre en compte. Cette

source de bruit thermique in,Rb est modélisée sur le schéma par un générateur de courant.

En premier lieu, la densité spectrale de bruit I2n,TIA f est étudiée, puis la valeur

totale de courant de bruit en entrée du TIA, iRMA
n,TIA, étant la valeur utile pour le calcul de

la sensibilité, sera calculée .

Le spectre de courant de bruit ramené en entrée du TIA peut être décomposé en deux

parties : le bruit thermique dû à la résistance de contre-réaction I2n,res f et le bruit de

grenaille dû à l’étage d’entrée de l’amplificateur I2n,front f . Ces deux composantes sont

généralement décorrélées et le spectre global peut alors s’écrire :

I2n,TIA f I2n,res f I2n,front f (2.71)
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a) Bruit dû à la résistance de contre-réaction

Dans les applications de réception à haut-débit, la contribution en bruit de l’étage

d’entrée de l’amplificateur est généralement plus importante que la contribution en bruit

de la résistance de contre-réaction. Cette dernière est indépendante de la fréquence et est

donnée par la formule bien connue :

I2n,res f
4kT

RF

(2.72)

De la même manière que pour les architectures haute et faible impédances, une valeur

plus grande de RF aura pour effet de minimiser le bruit généré.

b) Bruit dû au transistor

Le modèle en petit signal simplifié du transistor bipolaire est montré à la Figure 2.27.

Ce modèle ne tient pas compte des éléments parasites, toutefois, il est suffisant pour

donner une expression représentative de la source de bruit du courant collecteur et de la

résistance Rb en entrée du circuit [42] :

Figure 2.27 – Modèle petit signal simplifié du transistor bipolaire

Les densités spectrales de la source de bruit de grenaille associées au passage du

courant de base IB et au courant collecteur IC sont donné par les relations :

I2n,B
2qIC
β

(2.73)

et

I2n,C 2qIC (2.74)

où IC est le courant de collecteur et β est le gain en courant du transistor bipolaire

(IC βIB).
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La densité spectrale de courant de bruit thermique associée à la résistance de base Rb

du transistor est donnée par la formule :

I2n,Rb

4kT

Rb
(2.75)

La densité spectrale de courant de bruit due au courant de collecteur ramenée en

entrée est donnée par l’expression :

I2n,front,C f
2qIC
gmRF

2
2qIC

2⇡CT
2

g2m
f 2 (2.76)

La densité spectrale de bruit thermique due à la résistance de base intrinsèque ramenée

en entrée est donnée par l’expression :

I2n,front,Rb f
4kBTRb

R2
F

4kbTRb 2⇡CD
2f 2 (2.77)

Deux points sont alors intéressant à souligner : les bruits blancs générés par le courant

de collecteur et la résistance de base intrinsèque deviennent des bruits dépendant de la

fréquence en f 2 une fois ramenés en entrée. De plus, ils dépendent significativement de

l’impédance du photodétecteur CD.

En résumé, la densité spectrale de courant de bruit de l’amplificateur à base de

transistor bipolaire ramené en entrée s’écrit :

I2n,front f
2qIC
β

2qIC
2⇡CT

2

g2m
f 2 4kbTRb 2⇡CD

2f 2 (2.78)

où le premier terme de I2n,front,C a été négligé, étant faible devant le bruit de grenaille

dû au courant de base lorsque gmRF
2 β et où le premier terme de I2n,front,Rb a aussi

été négligé, étant faible devant le bruit thermique dû à la résistance de contre-réaction si

RF Rb.

La Figure 2.28 montre le spectre du courant de bruit ramené en entrée du TIA à base

de transistors bipolaires en trait continu. Les traits en pointillés montrent les contributions

des différentes sources de bruit. Pour cette application numérique, les caractéristiques du

transistor de la filière interne TBDH 0, 7 µm sur InP ont été mesurées au III-V Lab sur

la plaque 54803 : β 46, IC 18 mA, gm 0, 4 S et Rb 40 Ω.la capacité parasite

d’entrée de l’amplificateur CA 40 fF et la résistance de contre-réaction RF 300 Ω.

Pour le calcul, nous avons considéré une photodiode de dimensions de zone active de

4x10 µm2. La capacité équivalente de la photodiode est CD Cj Cp 50 fF .
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Figure 2.28 – Spectre du courant de bruit ramené en entrée du TIA

En basses fréquences, le bruit dû au courant de collecteur (iB) et le bruit thermique

(RF ) dominent. La densité spectrale de bruit est constante jusqu’à 10 GHz, sa valeur est

proche de 14 pA Hz.

En hautes fréquences, le bruit en f 2 dû à la résistance (Rb) et au courant de collecteur

(Ic) deviennent prépondérant sur le bruit total. Au-delà de 10 GHz, la densité spectrale

de bruit augmente très rapidement avec la fréquence.

Le bruit moyen total (RMS) ramené en entrée du TIA peut alors être calculé en

considérant que le TIA a une réponse du deuxième ordre de type Butterworth, et en

utilisant les valeurs des bandes équivalentes de bruit ∆f1 et ∆f2 présentées dans la section

2.3.5.1 :

I2n,TIA

4kT

RF

2qIC
β

∆f1
1

3
2qIC

2⇡CT
2

g2m
4kTRb 2⇡CD

2 ∆f 3
2 (2.79)

2.3.3 Amplificateur Transimpédance différentiel

L’architecture transimpédance, de par la nature de sa topologie à contre réaction,

présente un risque d’oscillation et donc d’instabilité du système. L’expérience sur les

différentes architectures d’amplificateurs transimpédances réalisées au laboratoire III-V

Lab montre que l’utilisation d’une structure différentielle limite ce risque d’instabilité des

montages photorécepteur.

Cette architecture transimpédance différentielle peut être utilisée en mode

asymétrique, c’est-à-dire que le signal issu de la photodiode est injecté sur une des entrées

tandis que la seconde entrée du circuit est en circuit ouvert. Nous appellerons alors ce

montage, présenté Figure 2.29, “single ended”.
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Figure 2.29 – Architecture transimpédance différentielle

Comme précédemment, en considérant la bande passante de l’amplificateur infinie,

et Zin l’impédance équivalente d’entrée constituée de la capacité du modèle électrique

équivalent de la photodiode, CD, et de la capacité d’entrée du TIA CA telle que

CT CD CA, nous pouvons calculer la fonction de transfert ZT ! vo1 iph du

récepteur.

L’expression de la fonction de transfert ZT ! peut s’écrire sous la forme du produit

du gain en tension single-ended vo1 vi1 par l’impédance d’entrée Zin :

ZT !
vo1

vi1
Zin (2.80)

2.3.3.1 Gain en tension

Les tensions de sorties vo1 et vo2 en fonction des tensions d’entrées ont pour expression :

vo1 vo2 A vi2 vi1 (2.81)

où A est le gain en tension pseudo-différentiel tel que A vo1,2 ∆vi.

Les tensions d’entrées vi1 et vi2 s’écrivent :

vi1 iphRF vo1 iphRF A vi2 vi1 (2.82)

vi2
A

A 1
vi1 (2.83)

En combinant les équations 2.81 et 2.83, nous en déduisons l’expression du gain en

tension “single-ended” Gv, entre l’entrée vi1 du TIA connectée à la photodiode et la sortie :
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Gv

vo1

vi1

A

A 1
(2.84)

2.3.3.2 Impédance équivalente d’entrée

Le courant total en entrée du TIA iph peut s’écrire sous la forme :

iph iRF
iCT

(2.85)

Nous pouvons exprimer ces courants en fonction de la tension d’entrée vi1 :

iCT
jCT!.vi1 (2.86)

et

iRF

1

RF

1
A

A 1
.vi1 (2.87)

En exprimant l’impédance d’entrée Zin vi1 iph nous pouvons écrire :

Zin

vi1

iph

vi1

iCT
iRF

A 1 RF

1 2A j A 1 RFCT!
(2.88)

2.3.3.3 Gain transimpédance

Grâce aux équations 2.80, 2.84 et 2.88, nous pouvons écrire la fonction de transfert

ZT ! :

ZT !
RT

1 j !
!p

A
1 2A

RF

1 jCTRF
A 1
2A 1

!
(2.89)

Avec RT le gain transimpédance statique égal à :

RT

A

1 2A
RF (2.90)

Et la bande passante à 3 dB égale à :

f 3dB

!p

2⇡

1 2A

2⇡ 1 A RFCT

(2.91)

La gain transimpédance différentiel statique RT,diff vaut :

RT,diff

vo1 vo2

iph
2RT

2A

1 2A
RF (2.92)
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2.3.3.4 Comparaison des différentes architectures

Les principales caractéristiques des différentes architectures de photorécepteur sont

regroupées dans le Tableau 2.1.

Tableau 2.1 – Comparaison des caractéristiques des différentes architectures de
photorécepteur

(*) Dans le cas de l’architecture TIA différentiel en mode asymétrique, le gain en

tension A correspond au gain pseudo-différentiel tel que A vo ∆vi.

En analysant ce tableau, nous voyons dans un premier temps l’avantage de

l’architecture transimpédance par rapport à l’architecture faible ou haute impédance sur

la bande passante du photorécepteur : celle-ci est augmentée d’un facteur (1 A). Les

caractéristiques du TIA différentiel présentes dans ce tableau ne permettent pas de se

rendre compte de l’avantage que présente cette architecture. En effet, à première vue, la

bande passante mais aussi le gain en tension semblent plus faibles que l’architecture

TIA “classique”. Nous rappelons que l’étude analytique sur le TIA différentiel a été

menée en considérant l’entrée non-connectée du TIA idéale, autrement dit en circuit-

ouvert parfait. En réalité, l’entrée non-connectée est terminée par une impédance réactive.

Nous verrons alors au cours du chapitre 3 qu’il est possible d’exploiter cette impédance

afin d’améliorer les performances obtenues par l’architecture TIA différentielle et ainsi

dépasser les performances atteignables par l’architecture classique PIN/TIA.
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2.3.4 Etage d’amplification et circuit d’égalisation

Le signal en sortie de la photodiode se présente sous la forme d’un courant de

faible amplitude proportionnel à la puissance optique reçue. L’étage d’amplification du

photorécepteur est un élément important dans la chaine de réception car il doit assurer

l’interface entre la photodiode et le circuit de décision. Cet étage d’amplification, souvent

appelé simplement amplificateur transimpédance, doit assurer la fonction de convertir le

faible courant issue de la photodiode en une tension d’amplitude suffisante pour attaquer

le circuit de décision.

Plus précisément, ce qui est communément appelé amplificateur transimpédance est en

réalité l’association d’un étage transimpédance permettant la conversion courant-tension,

associé à un post-amplificateur permettant d’augmenter la faible amplitude de la tension

en sortie de cet étage transimpédance afin d’attaquer le circuit de décision avec une

amplitude suffisante. L’étage transimpédance et le post-amplificateur peuvent être soit

intégrés sur la même puce, soit indépendants. La Figure 2.30 représente l’association de

l’étage TIA et du post-amplificateur entre le photodétecteur et le circuit de décision.

Figure 2.30 – Représentation de l’amplificateur électrique dans un récepteur

Deux types de post-amplificateurs sont communément employés, l’amplificateur

limiteur et l’amplificateur linéaire.

2.3.4.1 Post-amplificateur limiteur

Dans un système de transmission sur fibre optique où l’intégrité du signal n’est pas

déterminante à la réception pour son bon fonctionnement, l’utilisation de l’amplificateur

limiteur est la solution la plus couramment retenue. En effet, pour le format de

modulation de type tout-ou-rien NRZ-OOK, en réception, la saturation du signal aura

peu de risque d’entrainer une perte d’information. En revanche, pour des formats de

modulation plus complexes, impliquant plusieurs niveaux d’amplitudes ou de phases, ce
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type d’amplificateur ne sera pas adapté.

La Figure 2.31 montre la fonction de transfert d’un post-amplificateur recevant un

signal modulé NRZ-OOK en petit et en grand signal.

Figure 2.31 – Fonction de transfert du post-amplificateur recevant un signal modulé
NRZ-OOK

En petit signal, l’amplificateur travaille dans sa zone linéaire et fournit en sortie une

image amplifiée du signal d’entrée. En grand signal, l’amplificateur est en régime saturé

et le signal obtenu en sortie est alors écrêté. L’association TIA + amplificateur limiteur

se comporte comme un système de régénération “2R” : amplification du signal et remise

en forme. Dans les deux cas, le signal reste exploitable par le circuit de décision. Il faut

néanmoins contrôler le comportement de l’amplificateur lors de son passage à l’état

saturé afin de ne pas introduire de variations du temps de groupe qui se traduirait par

une augmentation du jitter (fermeture horizontale de l’œil).

La Figure 2.32 montre la même fonction de transfert pour un signal modulé avec

quatre états d’amplitude : format de modulation PAM-4.

Figure 2.32 – Fonction de transfert du post-amplificateur recevant un signal modulé
PAM-4
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A fort niveaux, le signal parfaitement symétrique en entrée (les différents niveaux ont la

même ouverture), se retrouve dé-symétrisé en sortie. En effet, le niveau central est amplifié

dans la zone linéaire de l’amplificateur, alors que les niveaux haut et bas atteignent la

saturation de l’amplificateur. Cela se traduit par une fermeture de ces niveaux..

En conclusion, l’association TIA + post-amplificateur limiteur est bien adapté pour

les formats de modulation qui n’ont pas besoin d’une grande linéarité en réception. Pour

les autres formats de modulation l’utilisation d’un amplificateur linéaire comme post-

amplificateur est alors nécessaire et indispensable.

2.3.4.2 Post-amplificateur linéaire

Lorsque les formats de modulation sont complexes, tel que les formats de modulation

multi-niveaux et/ou avec modulation de phase, il est important que le photorécepteur

détecte le signal en gardant toute son intégrité.

L’utilisation d’un amplificateur linéaire comme post-amplificateur va permettre une

amplification du signal sur une large plage d’amplitude du signal d’entrée de telle sorte que

le signal en sortie sera une image amplifiée du signal d’entrée sans aucune déformation.

L’amplificateur à contrôle de gain automatique (AGC) est généralement la solution utilisée

pour réaliser un amplificateur linéaire. L’amplificateur est alors composé d’un étage à gain

variable, qui s’adaptera automatiquement en fonction du signal d’entrée afin de rester

dans un régime linéaire. Lorsque l’amplitude du signal d’entrée est trop importante, le

gain diminuera afin de ne pas saturé l’amplificateur.

La Figure 2.33 illustre le principe de fonctionnement d’un amplificateur linéaire à

contrôle de gain automatique. .

Figure 2.33 – Fonction de transfert de l’amplificateur AGC recevant un signal
modulé PAM-4

En conclusion, l’association TIA + post-amplicateur linéaire permet d’obtenir en sortie

une image amplifiée du signal d’entrée sur une très large gamme de puissance du signal
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optique reçu. Ainsi, cette architecture est bien adaptée pour les formats de modulation

de type multi-niveaux à modulation d’amplitude et/ou de phase.

2.3.4.3 Circuit d’égalisation

Bien que le TIA représente le meilleur compromis entre la bande passante et le rapport

signal-sur-bruit, il est courant d’utiliser un circuit d’égalisation en sortie de ce dernier.

En effet, en plus du risque d’interférences inter-symboles (ISI) provoqué par une bande

passante du récepteur trop faible et ayant comme conséquence de réduire l’ouverture de

l’œil, la propagation du signal le long de la fibre optique entraine un étalement temporel

de l’impulsion, résultant là aussi en un risque d’interférences inter-symboles.

a) Principe de fonctionnement

Avant de décrire le principe de fonctionnement du circuit d’égalisation, il est utile de

décrire la forme du signal arrivant au niveau du détecteur comme une série d’impulsion

de la forme [43] :

Po t
k

akhimp t k⌧ (2.93)

où himp t est la forme de l’impulsion reçue, ak 0 ou 1, correspondant à

l’information binaire dans le cas d’une modulation OOK-NRZ, et ⌧ est l’espacement

temporel entre chaque impulsion, autrement dit le temps-bit dans le cas d’une transmission

numérique. Pour une transmission typique sur fibre optique, la forme de l’impulsion

reçue sera dépendante de la forme de l’impulsion transmise htr t ainsi que de la réponse

impulsionnelle de la fibre hfib t tel que :

himp t htr t hfib t (2.94)

où représente la convolution. Par conséquent, connaitre la forme de l’impulsion

reçue nécessite la connaissance de la réponse impulsionnelle de la fibre, qui est en général

difficile à caractériser. Néanmoins, il peut être démontré [44] que pour une fibre à couplage

de mode, la réponse impulsionnelle est proche d’une forme Gaussienne, aussi bien dans le

domaine temporel que fréquentiel.

Il apparâıt que les impulsions de la forme donnée en 2.93 se chevauchent à cause de

l’étalement temporel créé par la dispersion, créant donc des interférences inter-symboles.

Après détection et amplification par le TIA, l’équation 2.93 peut être écrite en terme de

tension vA t , tel que :
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vA t
k

akhrec t k⌧ (2.95)

où la réponse hrec t inclus l’égalisation requise pour compenser la distorsion introduite

par l’amplificateur au niveau du récepteur. Par conséquent, bien que l’égalisation pour

compenser la dégradation due à l’amplificateur soit prise en compte, la distorsion causée

par le canal de transmission et les interférences inter-symboles résultantes sont toujours

incluses dans hrec t k⌧ . Le chevauchement des impulsions causant ces interférences

inter-symboles peut être réduit à l’aide d’un égaliseur adapté dont la réponse en fréquence

Heq ! s’écrit :

Heq !
F hout t

F hrec t

Hout !

Hrec !
(2.96)

où hout t représente la forme de l’impulsion de sortie et F est la transformée de

Fourier.

La Figure 2.34 représente l’allure des impulsions optiques et électriques en différents

points de la chaine de transmission optique.

Figure 2.34 – Illustration de l’égaliseur dans un système de transmission optique et
représentation de la forme des impulsions optiques et électriques

Un égaliseur caractérisé par la fonction décrite par l’équation 2.96 va agir comme

un filtre passe-haut et introduire une atténuation du signal en basses fréquences, afin de

réduire la différence entre la forte amplitude du signal en basse fréquence en sortie de

l’amplificateur et la chute d’amplitude à plus hautes fréquences due à la dispersion dans

la fibre ainsi qu’à la capacité équivalente d’entrée du récepteur agissant comme un filtre

passe-bas. La Figure 2.35 illustre le fonctionnement d’un tel égaliseur.
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Fonction de transfert 

du photorécepteur

Fonction de transfert 

de l’égaliseur

Fonction de transfert 

du système complet 

après égalisation

dB

dB

dB

Figure 2.35 – Principe de fonctionnement de l’égaliseur associé au photorécepteur

b) Egaliseur transverse adaptatif

L’égaliseur transverse adaptatif, aussi appelé filtre transverse adaptatif ou FFE (Feed

Forward Equalizer), placé en sortie du récepteur, dont le schéma de principe est présenté

Figure 2.36, permet d’éliminer les interférences inter-symboles à l’entrée du circuit de

décision.

Ce type d’égaliseur utilise une ligne à retard possédant au moins un “tap” ⌧N . Un

“tap” extrait le signal en un certain point de la ligne, ajuste son amplitude d’un facteur

↵N à l’aide d’un dispositif à gain variable et vient s’ajouter aux autres “taps” pour former

le signal de sortie. La somme de ces images du signal d’entrée décalées dans le temps et

d’amplitudes ajustées permet donc de réaliser une fonction d’égalisation et ainsi réduire

les interférences inter-symboles dues à la transmission et à la conversion électrique du

signal par le récepteur.

Figure 2.36 – Egaliseur transverse utilisant une ligne à retard
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En sortie du circuit le signal est régi par la relation suivante :

s t

n

0

↵ie t ⌧i (2.97)

Avec :

– s t : le signal égalisé

– e t ⌧i : le signal d’entrée non corrigé à l’instant i antérieur à l’instant de décision

– ↵i : le coefficient de correction en amplitude

– ⌧i : le temps de décalage

En pratique, dans les dispositifs les plus sophistiqués, l’égaliseur transverse adaptatif

FFE est associé à une boucle de contre-réaction, appelée DFE (Decision Forward

Equalizer). Dans les égaliseurs dits adaptatifs, l’ensemble (FFE+DFE) est piloté par

des algorithmes qui permettent de déterminer automatiquement les valeurs optimales des

coefficients d’ajustement ↵i et ⌧i de l’égaliseur. Cette architecture permet de prendre en

compte et de corriger pratiquement en temps réel toutes les variations brusques du signal

reçu. Toutefois, cela reste des dispositifs sophistiqués et complexes à mettre en œuvre.

2.3.5 Module photorécepteur : expression du rapport signal-

sur-bruit

Avant de développer les caractéristiques et performances des éléments constituant une

châıne de transmission optique, il est intéressant d’introduire les critères de performance

permettant de juger de la qualité des composants. Cette section définit dans un premier

temps la notion de bande passante équivalente de bruit (NEB), utile à tout calcul de

rapport signal-sur-bruit puis présente la notion de sensibilité associée au taux d’erreur

binaire, représentant la caractéristique clé d’un système de transmission.

Figure 2.37 – Architecture basique d’un photorécepteur
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2.3.5.1 Bande passante équivalente de bruit

Le bruit généré dans un système de réception caractérisé par une fonction de transfert

H f est le résultat de la somme du bruit à toutes les fréquences. Il peut donc être

calculé en intégrant son spectre sur toute la gamme de fréquence.

La bande passante équivalente de bruit∆f sera supérieure à la bande passante à 3 dB

du récepteur, étant donné que le signal possède toujours de l’énergie au delà de la fréquence

de coupure. La Figure 2.38 présente la fonction de transfert d’un filtre passe-bas du premier

ordre idéal dont la fréquence de coupure est égale à f 3dB 1 2⇡RC 43 GHz, et

dont l’aire équivalente est représentée en bleue.

Figure 2.38 – Bande équivalente de bruit d’un circuit RC

Pour déterminer la bande passante équivalente de bruit d’un système défini par sa

fonction de transfert H f , il convient de représenter sa fonction de transfert par une

nouvelle fonction, dont l’aire sera identique, mais de forme rectangulaire (brick-wall en

anglais), et dont l’amplitude sera égale à son gain et la largeur représentera la bande

équivalente de bruit. Cette nouvelle fonction est représentée par son aire en rouge sur la

Figure 2.38. Le calcul de la bande équivalente de bruit peut alors s’écrire :

∆f
0

H f 2

H 0 2
δf (2.98)

et vaut, dans le cas du filtre passe-bas présenté, 67 GHz. Cela permet de démontrer

que pour un filtre passe-bas du premier ordre, la bande équivalente de bruit vaut

∆f ⇡ 2 .f 3dB 1, 57.f 3dB.

La Figure 2.39 montre la fonction de transfert d’un photorécepteur mesurée. Un

effet de surtension sur la réponse en fréquence est observée, due à la particularité du

montage. Néanmoins, la bande passante à 3 dB à la même valeur que le filtre passe-bas

idéal : 43 GHz. Dans ce cas, l’intégration de l’aire équivalente donne une bande de bruit

équivalente supérieure : ∆f 72 GHz. Cela permet de voir que la bande équivalente de

bruit est fortement dépendante de la fonction de transfert du système.
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Figure 2.39 – Bande équivalente de bruit d’un photorécepteur réel

De manière générale, un photorécepteur aura une fonction de transfert d’ordre

supérieur à 1, notamment due à la réponse en fréquence de l’amplificateur et aux nombreux

parasites tels que les fils de connexion introduisant un effet selfique. Le spectre de courant

de bruit d’un récepteur aura généralement une composante de bruit blanc (indépendant

de la fréquence) et une composante de bruit en f 2 [42]. Il est alors possible de déterminer

deux bandes équivalentes de bruit, ∆f1 pour la composante indépendante de la fréquence

et ∆f2 pour la composante en f 2. Le Tableau 2.2 regroupe les valeurs de ∆f1 et ∆f2 pour

différentes fonctions de transfert de photorécepteurs.

H(f) ∆f1 ∆f2

Passe-bas 1er ordre 1, 57.f 3dB

Passe-bas 2eme ordre (Q=0,5) 1, 22.f 3dB 2, 07.f 3dB

Passe-bas 2eme ordre, Bessel (Q=0,577) 1, 15.f 3dB 1, 78.f 3dB

Passe-bas 2eme ordre, Butterworth (Q=0,707) 1, 11.f 3dB 1, 49.f 3dB

Tableau 2.2 – Relation entre la bande passante équivalente de bruit et la fréquence
de coupure à 3 dB pour différent type de filtre

2.3.5.2 Bande passante optimale d’un photorécepteur

Le calcul de la bande équivalente de bruit effectué précédemment montre bien

l’importance de la bande-passante du récepteur sur le niveau de bruit généré en sortie.

Il est alors intéressant de s’interroger sur la valeur optimale que doit prendre la bande-

passante du récepteur afin de limiter au maximum le bruit tout en garantissant le moins

d’interférences inter-symboles (fermeture horizontale du signal due à un temps des fronts

montants et descendants trop lents).

La Figure 2.40 montre l’impact de la bande passante du récepteur sur le signal reçu

à 40 Gb s. Le cas d’un récepteur avec une réponse de type Butterworth du 2eme ordre

(réponse en fréquence plate) est considéré. De plus, le signal reçu est un signal NRZ idéal
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et le bruit est blanc.

Figure 2.40 – Compromis entre bruit et ISI dans un récepteur selon la bande-
passante (B est le débit binaire)

La Figure 2.40(a) représente le diagramme de l’œil obtenu par un récepteur dont la

bande passante est plus importante que le débit binaire B, soit f 3dB 4 3 B. L’œil est

alors très ouvert, les interférences inter-symboles inexistantes, et le bruit total important.

La Figure 2.40(b) représente le signal obtenu par un récepteur dont la bande passante

est f 3dB 2 3 B. L’œil est légèrement plus fermé, mais le bruit à diminué.

La Figure 2.40(c) représente le signal obtenu par un récepteur dont la bande passante

est f 3dB 1 3 B. Dans ce cas, les interférences inter-symboles deviennent importantes

et provoquent une fermeture verticale de l’œil. Plusieurs niveaux d’amplitudes

apparaissent alors, suivant la longueur de la séquence. Il apparait alors que l’amplitude

pour les séquence courtes “01010101...” est plus faible que pour les séquences plus longues

“00110011...”, créant alors un risque d’erreur.

Dans le cas du bruit blanc, la puissance de bruit du récepteur est proportionnelle à

la bande-passante du récepteur. Ainsi, la tension de bruit rms en sortie du récepteur est

proportionnelle à la racine carrée de la bande-passante du récepteur. Le bruit diminue

d’un facteur 2 lorsque la bande-passante passe de f 3dB 4 3 B à f 3dB 2 3 B.

Dans les cas où la bande-passante est élevée ou trop faible, l’œil sera fermé à cause de

l’amplitude du bruit dans le premier cas, et de l’amplitude du bruit en combinaison avec

les interférences inter-symboles dans le deuxième cas. Il apparait que la bande-passante

optimale est obtenue pour f 3dB 2 3 B, où le compromis bruit/ISI permettra d’obtenir

l’ouverture de l’œil maximale.

2.3.5.3 Taux d’erreur binaire

L’architecture basique d’un récepteur est illustrée Figure 2.37. Elle consiste en un

photodétecteur, un amplificateur et un circuit de décision avec une tension de seuil fixe

VDTH . Le circuit de décision compare la tension en sortie de l’amplificateur, vo, à la
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tension de seuil VDTH . Si la tension reçue est plus élevée que la tension de seuil, un bit

“un” est détecté, si elle est plus faible, un bit “zéro” est détecté. Si le signal en sortie du

récepteur est bruité et déformé , il peut arriver qu’un “un” soit interprété comme “zéro”

et vice-versa.

Le taux d’erreurs binaires (BER), est défini comme étant le rapport du nombre

d’erreurs détectés sur le nombre total de bits transmis.

BER
nombre d erreurs detectees

nombre de bits transmis
(2.99)

Il est à noter que le taux d’erreur binaire caractérise une chaine complète constituée

d’une source optique, d’un canal de transmission et d’un récepteur. Pour connaitre les

performances du récepteur, il faut comparer les résultats obtenus aux résultats obtenus

avec un récepteur de référence.

Un système est généralement considéré sans erreur si le BER est inférieur à 10 9, voire

10 12 ou 10 15 suivant les systèmes. Un BER de 10 9 correspond à une erreur tous les

milliards de bits transmis.

2.3.5.4 Facteur Q

La tension de sortie de l’amplificateur vo est la superposition du signal utile vs et de

la tension de bruit vn (vo vs vn). La tension de bruit vn est causée par le bruit du

détecteur et celui de l’amplificateur. A certains instants, la tension de bruit instantanée

vn t peut être si importante qu’elle fausse le signal utile vs t , menant à une erreur de

décision.

Pour un système utilisant le format de modulation en amplitude “tout-ou-rien” (NRZ-

OOK), la tension de bruit dépendant de la valeur du bit peut prendre deux valeurs : vrms
n,0

et vrms
n,1 .

Figure 2.41 – Lien entre le signal utile, le bruit et les erreurs binaires

La Figure 2.41 illustre l’allure du signal en entrée du circuit de décision pour un
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signal NRZ vs t d’amplitude vamp
s auquel est ajouté un bruit RMS vrms

n . Le signal bruité

est échantillonné au centre de chaque temps bit (représenté par les lignes verticales),

produisant la distribution Gaussienne sur la droite dont l’écart type est égal à la valeur

RMS de la tension de bruit, vrms
n,0 , ou vrms

n,1 . Le circuit de décision va alors déterminer si le

bit est un “zero” ou un “un” en comparant la tension de sortie vo échantillonnée avec la

tension de seuil VDTH choisie au point de croisement des deux distributions.

Le facteur Q est défini par le rapport entre l’amplitude du signal et la somme des

niveaux de bruit sur chaque niveau par l’expression ci-dessous :

Q
vamp
s

vrms
n,0 vrms

n,1

SNR (2.100)

Où vamp
s vs,top vs,base désigne la différence entre les valeurs moyennes des niveaux

“un” et “zéro” du signal et vrms
n,0 et vrms

n,1 désignent respectivement les variances des niveaux

“zéro” et “un” que l’on cherche à détecter.

En faisant l’hypothèse que les densités de probabilité sont gaussiennes et d’une

équipotentialité entre les “zéros” et les “uns”, il est possible de relier le BER au facteur

Q par la formule suivante :

BER
1

2
erfc

Q

2

1

2⇡

e
Q2

2

Q
(2.101)

Où erfc désigne la fonction d’erreur complémentaire, telle que erfc x 2
⇡ x

e y2dy.

Le Tableau 2.3 donne la correspondance entre les valeurs du BER, le facteur Q et le

rapport signal-sur-bruit.

Tableau 2.3 – Correspondance entre les valeurs du BER, le facteur Q et le SNR.
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2.3.5.5 Prise en compte de la bande passante du photorécepteur dans le

calcul du facteur Q

Le taux d’erreur a été calculé jusqu’à présent en faisant l’hypothèse que seul le bruit

dégrade le signal, sans prendre en compte l’influence de la bande passante du récepteur

sur le calcul du taux d’erreur, négligeant de ce fait les interférences inter-symbol (ISI)

dues à une bande passante trop faible.

Pour tenir compte de la bande passante du récepteur, il est alors possible de pondérer

le facteur Q d’un terme tenant compte de la fréquence de coupure f 3dB du système et

du débit binaire B, tel que [45] :

Q
vamp
s

vrms
n,0 vrms

n,1

. 1 2 exp
⇡f 3dB

B
(2.102)

Le calcul du BER à partir de l’expression du facteur Q ci-dessus tient donc compte

de l’effet de la bande passante du récepteur sur l’intégrité du signal (ISI).

2.3.5.6 Sensibilité et pénalité

Figure 2.42 – Exemple de tracé de taux d’erreur binaire

La courbe du taux d’erreur en fonction de la puissance moyenne arrivant sur le

récepteur est tracée en diminuant la puissance du signal, ce qui à pour effet de réduire le

rapport signal-sur-bruit. Pour chaque niveau de puissance, le taux d’erreur est relevé.

Les courbes de taux d’erreur sont généralement tracées en log10 log10 BER en

fonction de log10 Pmoyenne . La Figure 2.42 donne une courbe de taux d’erreur typique.
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a) La sensibilité

La sensibilité d’un recepteur est la valeur de la puissance optique moyenne nécessaire

pour obtenir un taux d’erreur donné. La sensibilité n’est donc définie que si le taux

d’erreur est précisé. Par exemple, avec ce récepteur, nous obtenons une sensibilité de

35 dBm pour un BER de 10 9 pour un signal à 10 Gb s au format de modulation NRZ.

Nota : la sensibilité tient compte à la fois des performances du récepteur mais

également des effets de propagations dans la fibre et de la qualité de la source optique. Il

est très difficile, voire impossible de décorréler l’influence de l’un ou l’autre des éléments

pour les performances obtenues.

b) La pénalité

La pénalité d’un système est obtenue en comparant les courbes de BER obtenue après

propagation avec la courbe obtenue sans propagation en “back to back”, c’est-à-dire

lorsque l’émetteur est directement relié au récepteur. Elle exprime donc l’augmentation

ou la diminution de la puissance nécessaire pour obtenir un taux d’erreur donné.

2.3.5.7 Diagramme de l’œil

Le diagramme de l’œil est obtenu en superposant l’ensemble des “zéros” et des “uns”

reçus. Un exemple typique de diagramme de l’œil pour un signal NRZ est représenté sur

la Figure 2.43.

Figure 2.43 – Exemple de diagramme de l’œil
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En faisant l’hypothèse que le bruit est gaussien et que les “zéros” et les “uns” sont

équiprobables, à partir du diagramme de l’œil, il est possible d’estimer le facteur Q et

donc le taux d’erreur :

Q
Vamp

σtop σbase

(2.103)

2.3.5.8 Taux d’extinction de la source

Le modulateur utilisé dans la source optique possède une caractéristique essentielle à

prendre en compte lors de la caractérisation du photorécepteur : le taux d’extinction. La

Figure 2.44 illustre l’allure du signal optique en sortie de la source modulée.

Figure 2.44 – Allure du signal optique modulé en sortie de la source

Le taux d’extinction correspond au rapport entre le niveau du signal optique “1” Pmax

et le niveau du signal optique “0” Pmin, tel que :

ER
Pmax

Pmin

(2.104)

Ce taux d’extinction est parfois négligé et considéré infini, ce qui signifie que le niveau

“0” du signal vaut parfaitement 0. Dans la pratique, ce taux n’est pas infini en raison

de la capacité limitée du modulateur à absorber la lumière qui le traverse. Le niveau “0”

possède alors une amplitude plus ou moins importante et l’écart entre l’amplitude du

niveau “0” et l’amplitude du niveau “1” dépend du taux d’extinction du modulateur.

L’amplitude du signal optique modulé peut ainsi être exprimée en fonction de la valeur

du taux d’extinction ER et de la puissance optique moyenne Pmoy :

Ppp Pmax Pmin 2Pmoy

ER 1

ER 1
(2.105)
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2.3.5.9 Calcul du rapport signal-sur-bruit des architectures communes de

photorécepteurs

Nous allons maintenant calculer les rapports signal-sur-bruit des trois architectures

de photorécepteurs les plus utilisées : PIN/TIA, SOAPIN/TIA et APD/TIA. Ces calculs

permettent d’avoir un aperçu des différents éléments intervenant dans les performances

de chaque architecture. Ici, l’influence du taux d’extinction de la source ER ainsi que

l’influence de la fréquence de coupure du récepteur sont prises en compte. A partir de

ces calculs, nous pourrons déterminer la puissance minimale détectable pour chaque

architecture, permettant de les comparer l’une à l’autre. Ces formules seront utilisées

dans la suite du manuscrit, au chapitre 3, lors de l’étude théorique préliminaire des

performances du photorécepteur que nous cherchons à concevoir pour répondre à la

montée en débit.

- Rapport signal-sur-bruit de l’architecture PIN/TIA

SNR

2ER
ER 1

1 1
ER

PmoyRPD
2

σ2
g,0 σ2

g,1 2σ2
TIA

1 2 exp
⇡f 3dB

B
(2.106)

où

– RPD est la sensibilité de la photodiode

– σ2
g,0 1

est le bruit de grenaille de la photodiode à la puissance optique correspondant

respectivement au niveau “0” et au niveau “1”

– σ2
TIA est le courant de bruit moyen ramené en entrée du TIA

- Rapport signal-sur-bruit de l’architecture SOAPIN/TIA

SNR

2ER
ER 1

1 1
ER

PmoyGSOARPD
2

σ2
g,0 σ2

g,1 σ2
sig sp,0 σ2

sig sp,1 2 σ2
sp sp σ2

TIA

1 2 exp
⇡f 3dB

B

(2.107)

où

– GSOA est le gain du SOA

– RPD est la sensibilité de la photodiode

– σ2
g,0 1

est le bruit de grenaille de la photodiode à la puissance optique correspondant

respectivement au niveau “0” et au niveau “1”

– σ2
sig sp,0 1

est le bruit de battement entre le signal et l’émission spontanée du SOA à

la puissance optique correspondant respectivement au niveau “0” et au niveau “1”

– σ2
sp sp est le bruit de battement spontané/spontané du SOA

– σ2
TIA est le courant de bruit moyen ramené en entrée du TIA
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- Rapport signal-sur-bruit de l’architecture APD/TIA

SNR

2ER
ER 1

1 1
ER

MPmoyRPD
2

2qM2FA∆f RPD
2ER
ER 1

2
ER 1

Pmoy Iobs 2σ2
TIA

1 2 exp
⇡f 3dB

B

(2.108)

– M est le facteur de multiplication de l’APD

– RPD est la sensibilité de la photodiode

– σ2
g est le bruit de grenaille de la photodiode

– FA est le facteur d’excès de bruit de la photodiode

– Iobs est le courant d’obscurité de l’APD

– σ2
TIA est le courant de bruit moyen ramené en entrée du TIA

2.3.5.10 Comparaison des puissances minimales détectables

A partir des équations 2.106, 2.107 et 2.108 nous pouvons déduire la puissance

moyenne minimale Pmoy détectable pour atteindre un taux d’erreur de 10 9 (SNR 36).

Ces calculs sont basés sur plusieurs hypothèses : premièrement, nous considérons que

le récepteur possède une réponse en fréquence du 1er ordre. La fréquence de coupure à

3 dB qui en découle est arbitrairement définie à 10 GHz pour le récepteur APD/TIA

et à 40 GHz pour les récepteurs PIN/TIA et SOAPIN/TIA afin d’être en cohérence avec

les systèmes réels. Enfin, le taux d’extinction du modulateur est considéré idéal afin de

ne pas affecter la réponse intrinsèque du récepteur.

La Figure 2.45 trace les puissances moyennes minimales détectables pour atteindre

un BER de 10 9 pour les trois architectures avec les paramètres suivants :

PIN

– RPD 0, 5 A W

SOA

– ⌘ 0, 4

– ⌘sp 2, soit un facteur de bruit Fn 2⌘sp 6 dB

– ⌫opt 10 THz (∆⌫sp 77 nm)

– GSOA 20 dB

TIA

– CA 40 fF

– A 2

– RF 300 Ω

– ic 18 mA
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– rb 40 Ω

– gm 0, 4 S

APD

– RPD 0, 5 A W

– M 10

– kA 0, 4 (FA 5)

Constantes

– q 1, 6e 19 C

– kB 1, 38e 23 m2kgs 2K 1

– h 6, 63e 34

– λ 1550 nm

– T 300 K

Figure 2.45 – Comparaison des puissances minimales détectables en fonction du
débit pour les principales architectures de photorécepteurs

Ces courbes montrent l’intérêt du SOA associé à la PIN, puisque la sensibilité

est améliorée d’un facteur 13 dB pour l’architecture SOAPIN/TIA par rapport à

l’architecture PIN/TIA. La puissance minimale détectable à 40 Gb s pour l’architecture

PIN/TIA est estimée à 13 dBm, contre 26 dBm pour l’architecture SOAPIN/TIA. Le

photorécepteur APD/TIA est lui limité en bande passante du fait du fonctionnement de

l’APD. Cela signifie que le bruit total sera intégré sur une plage de fréquence beaucoup

plus faible que pour le récepteur SOAPIN/TIA. Par conséquent, à faible débit (10 Gb s

par exemple), le récepteur APD/TIA est parfaitement optimisé.

Bien que la bande passante des deux modules APD/TIA et SOAPIN/TIA soit très

différente, l’écart de sensibilité est faible pour les fréquences inférieures à 10 GHz. Au-delà

de 20 GHz, la bande passante du module APD/TIA est insuffisante et nous observons

une dégradation de la sensibilité qui est imputable à une dégradation de l’intégrité du

signal avec l’apparition d’interférences inter-symbol.
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Cette analyse théorique basée sur le calcul du rapport signal-sur-bruit, montre tout

le potentiel de l’architecture SOAPIN/TIA pour les débits supérieurs à 20 GHz.

En conclusion, l’architecture SOAPIN/TIA comme récepteur présente des

performances à l’état de l’art et semble être une solution intéressante et à privilégier

pour le déploiement des réseaux d’accès futurs à très haut-débit et pour les liaisons intra-

datacenters et inter-datacenters. En effet, l’amélioration en sensibilité apportée par le

montage SOAPIN/TIA permettra de relâcher les contraintes du budget optique au sein

d’un réseau d’accès, en permettant une distance de transmission plus importante ou un

nombre d’utilisateurs reliés à un même nœud de raccordement plus élevé. L’intégration

de la fonction de pré-amplification (SOA) et de détection (Photodiode PIN ou UTC) dans

le même composant permet d’atteindre des sensibilités comparables à celles obtenues en

associant deux modules discrets. Toutefois, si dans le futur l’intégration de puces SOAPIN

se généralise dans les photorécepteurs, certains verrous technologiques devront être levés :

réduction du facteur de bruit, réduction de la dépendance à la polarisation TE/TM qui

est un facteur limitant en réception, amélioration du taux de couplage afin de réduire le

facteur de bruit, s’affranchir de la puissance de saturation, réduire l’ASE.

2.3.5.11 Etat de l’art des photorécepteurs

Architecture Débit Sensibilité Laboratoire Année Ref

EDFA/PD 10 Gb/s -26 dBm Chalmer University 2004 [46]

APD/TIA 10 Gb/s -28,2 dBm NTT 2006 [47]

APD/TIA 10 Gb/s -29 dBm III-V Lab 2010 [48]

SOA/PD/TIA 10 Gb/s -31 dBm Opto+ 1997 [49]

APD/TIA 25 Gb/s -23 dBm NTT 2012 [50]

SOA/PD/TIA 25 Gb/s -24 dBm III-V Lab 2015 [51]

PD/TIA 43 Gb/s -12 dBm Finisar 2014 [52]

SOA/PD 40 Gb/s -17,5 dBm Agere 2002 [53]

SOA/PD/TIA 40 Gb/s -18,5 dBm Opto+ 1998 [54]

SOA/PD/TIA 40 Gb/s -23 dBm III-V Lab 2015 [51]

EDFA/PD 40 Gb/s -27,8 dBm NTT 1998 [55]

APD/TIA 50 Gb/s -12 dBm NTT 2014 [56]

SOA/PD/TIA 64 Gb/s -23,5 dBm III-V Lab 2016 [57]

Tableau 2.4 – Etat de l’art des photorécepteurs en fonction du débit et de
l’architecture
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Le Tableau 2.4 regroupe les réalisations de photorécepteurs constituant l’état de l’art à

différents débits et pour différentes architectures. Les sensibilités indiquées sont exprimées

pour un taux d’erreur de 10 9. Les résultats indiqués en rouge représentent ceux obtenus

par les réalisations effectuées durant ces travaux de thèse.

D’après ces résultats, il apparait qu’à haut débit (40 Gb s) la meilleure sensibilité

est obtenue en utilisant un amplificateur à fibre (EDFA). Cela est dû au fait qu’en

comparaison à l’amplificateur optique à semi-conducteur (SOA), l’amplificateur à fibre

génère moins de bruit.

A plus faible débits (10 Gb s), l’architecture privilégiée qui permet d’obtenir les

meilleurs sensibilités est basée sur la photodiode à avalanche (APD). Un contre exemple

[49] montre néanmoins qu’en intégrant un filtre optique entre un SOA et une photodiode,

la sensibilité peut être maximisée grâce à la diminution du bruit.

Parmi les résultats présentés dans ce manuscrit, un photorécepteur constitué d’un pré-

amplificateur optique (SOA) intégré monolithiquement avec une photodiode PIN et d’un

TIA linéaire a permis d’atteindre une sensibilité record de 23, 5 dBm à 64 Gb s grâce

l’utilisation d’un circuit d’adaptation entre la photodiode et le TIA.

2.4 Conclusion

Ce chapitre nous a permis de faire la comparaison des différents éléments constituant

un photorécepteur, et d’en tirer plusieurs conclusions quant choix à effectuer pour la

conception de photorécepteur adaptés aux applications à très haut débit en utilisant des

formats de modulation simple à mettre en œuvre (NRZ ou PAM-4) :

– Afin d’augmenter la sensibilité du récepteur, l’utilisation d’un pré-amplificateur

optique (SOA) associé à une photodiode PIN est à privilégier par rapport à la

photodiode à avalanche (APD) du fait de la limitation en bande passante de cette

dernière. Le pré-amplificateur optique permet un gain en sensibilité supérieur à

10 dB par rapport à l’utilisation de la photodiode PIN seule (Figure 2.45).

– L’architecture du photorécepteur est régit par le compromis entre la bande passante

et le rapport signal-sur-bruit. En effet, pour une architecture dite faible ou haute

impédance, suivant la valeur de la résistance de charge RL de la photodiode,

il sera possible de privilégier l’un ou l’autre des deux critères, mais trouver un

compromis favorable aux applications très haut débit est presque impossible. Afin

de bénéficier d’une bande passante suffisante pour atteindre un débit de 40 Gb s

(avec f 3dB 1 2⇡RLCT ), la valeur de RL doit être la plus faible possible.

Cela induit que le bruit thermique en 4kBT RL est maximisé, dégradant ainsi la

sensibilité du photorécepteur. La solution permettant de répondre à ce compromis

est donc d’utiliser un amplificateur transimpédance (TIA), permettant d’augmenter
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la bande passante et le rapport signal-sur-bruit d’un facteur A 1 (où A est le gain

en tension de l’amplificateur) par rapport aux cas haute ou faible impédance.

Néanmoins, malgré l’apport du TIA dans les performances du récepteur, les parasites

dus aux topologies des composants (capacité de jonction et du plot d’accès de la

photodiode, et capacité d’entrée de l’amplificateur) font que la limitation en bande

passante, bien qu’améliorée, est toujours existante. De nouvelles solutions spécifiques

aux composants réalisés jusqu’à maintenant au laboratoire III-V Lab doivent alors être

trouvées afin de répondre à la problématique de la montée en débit. Dans le chapitre

suivant, plusieurs photorécepteurs seront réalisés, à l’aide de simulations, afin de :

– Mettre en avant la limitation en bande passante due à l’interface entre la photodiode

et le TIA.

– Mettre au point de nouvelles solutions, au niveau packaging et conception de circuit,

permettant de compenser cette limitation pour la réalisation de photorécepteur

optimisés pour les applications à 40 Gb s et au-delà en utilisant des formats de

modulation simple.
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3.1 Introduction

Pour répondre au défi posé par la prochaine génération de systèmes de communication

sur courtes distances à 40 Gb s et à 100 Gb s il devient primordiale d’avoir une approche

globale prenant en compte dès la phase de conception des composants opto-électroniques

(photodétecteur, laser, modulateur, etc) et/ou micro-électroniques (driver, DAC, etc) les

aspects packaging ; c’est à dire les interactions entre composants, entre le composant et

son environnement et le domaine d’utilisation.

En réalité, une fonction est rarement réalisée à l’aide d’un seul composant. Les sources

optiques par exemple, sont le résultat de l’association d’un laser émettant la lumière,

d’un modulateur permettant de coder le signal lumineux et d’un driver permettant de

piloter électriquement le modulateur à l’aide de données numériques. Au niveau de la

réception, les puissances mises en jeu étant généralement très faibles ( µW ), il ne

suffit pas simplement de convertir le signal optique en signal électrique à l’aide d’un

photodétecteur rapide, mais il faut ensuite amplifier ce signal afin qu’il soit utilisable par

des systèmes d’interprétation des données dont la sensibilité d’entrée correspond au seuil

de décision des bascules et est de l’ordre de 100 mV .

Cette notion de multiplication des fonctions au sein d’un même environnement

soulève un des problèmes majeur lors de la réalisation de modules photorécepteur :

l’intégration. En effet, des composants conçus et caractérisés dans un environnement

de test parfait présenteront de très bonnes performances individuellement, mais une

fois plusieurs fonctions assemblées entre-elles, le comportement du nouveau système

multi-fonction, ainsi réalisé, n’est souvent pas aussi bon que l’on pourrait l’espérer.

Ce phénomène est particulièrement vrai au niveau des photorécepteurs. En effet, par

exemple, lors de l’association d’une photodiode avec un amplificateur transimpédance, les

éléments parasites de montage, notamment les capacités équivalentes d’entrée et les fils de

connexion, dont l’effet n’apparait pas particulièrement critique lors des caractérisations

individuelles des composants, devient immédiatement limitant lors de l’association des

deux composants entre-eux.

L’objectif de ce travail est de mettre au point des solutions et des méthodologies

de conception au niveau packaging et circuit permettant d’optimiser l’intégration des

fonctions multiples au sein d’un même module. Pour cela, en nous appuyant sur l’analyse

menée au second chapitre de ce manuscrit, nous aborderons deux approches.

– La première approche, que nous qualifierons de court-terme, vise à développer

une technique de co-packaging pour la réalisation de modules photorécepteurs,
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permettant d’exploiter au mieux les performances des composants intégrés. Ces

derniers sont alors considérés comme des “boites noires” entre lesquelles une nouvelle

fonction d’adaptation est intégrée afin d’exploiter au mieux les performances de

chaque composant.

– La second approche, que nous appellerons co-design, est une approche plus long

terme et plus complexe à mettre en œuvre et demande de nombreuses interactions

entre les différentes parties prenantes : concepteur de circuits micro-électroniques

et de composants optiques, intégrateurs et packageurs et l’utilisateur final. Ainsi,

l’approche co-design consiste à prendre en compte dès la phase de conception des

composants leur environnement d’utilisation au sens très large. Pour illustrer cette

approche, nous allons concevoir un amplificateur transimpédance dont l’interface

d’entrée sera directement adaptée à la photodiode utilisée et à son utilisation finale.

Par rapport à l’approche co-packaging, l’approche co-design permet un meilleur

contrôle des performances et surtout, permet de simplifier la mise en œuvre et la

réalisation des modules par la suite.

La Figure 3.1 illustre, sous forme schématique, les principes de co-packaging et co-

design appliqués à la réalisation d’un module photorécepteur.

Figure 3.1 – Illustration du principe de co-packaging et de co-design

Les deux approches seront guidées par des simulations utilisant les modèles équivalents

des composants qui seront détaillés dans la première partie de ce chapitre. Suite à cela, la

méthodologie de simulation de photorécepteur sera introduite, permettant de mettre en

avant les limitations des photorécepteurs lors des conceptions actuelles. Nous verrons alors

comment, à l’aide de la simulation, les solutions de co-packaging et co-design permettent

d’exploiter au maximum les performances des composants.
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3.2 Caractéristiques et modélisation des

photodétecteurs

3.2.1 Structure

Le premier élément à modéliser lors de la conception d’un photorécepteur est la

photodiode. Dans cette partie seront détaillés le modèle électro-optique équivalent d’une

photodiode à jonction PIN, ainsi que la méthode d’extraction dite directe des paramètres

du modèle équivalent de la diode à partir des mesures de paramètres [S] en réflexion.

La Figure 3.2 représente une vue générale de la phototodiode PIN à couplage

évanescent et à face d’entrée gravée développée au III-V Lab.

Figure 3.2 – Vue générale de la photodiode PIN développée au III-V Lab

Une ligne d’accès de type ligne de transmission coplanaire se terminant par un taper

permet de relier la zone active de la photodiode aux circuits extérieurs. L’interconnexion

de la ligne d’accès aux contacts N et P est réalisée par ponts sur polyimide ou BCB.

La géométrie de la ligne d’accès a été optimisée de façon à obtenir une impédance

caractéristique proche de 50 Ω après amincissement du substrat.

3.2.2 Modèle électro-optique équivalent

3.2.2.1 Modèle électrique équivalent

Le schéma électrique équivalent petit signal de la photodiode est représenté Figure 3.3.

Figure 3.3 – Schéma électro-optique équivalent d’une photodiode
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La signification physique des éléments du schéma électrique équivalent est la suivante :

– Zone active

– Rs : résistance de métallisation et d’accès des couches p et n .

– Cj : capacité de jonction.

– Rfu : résistance de fuite en parallèle de la capacité Cj, dont les effets

n’interviennent qu’aux basses fréquences

– Cfu : capacité de fuite due aux accumulations de charges à l’interface entre la

zone active de la photodiode et le substrat

– Ligne d’accès : Modèle d’une ligne de transmission sans pertes

– Lp : Inductance liné̈ıque de la ligne d’accès. L’inductance Lp est indépendante de

la tension de polarisation. Sa valeur ne dépend que de la géométrie de la ligne

d’accès.

– Cp : Capacité liné̈ıque de la ligne d’accès. La capacité Cp est indépendante de

la tension de polarisation. Sa valeur ne dépend que de la géométrie de la ligne

d’accès.

3.2.2.2 Modélisation de la source de courant

La photodiode fournit un courant proportionnel à la puissance optique qui peut être

modélisé par une source de courant Iph qui tient compte du temps de transit des porteurs

dans la zone active.

Iph f
RPDPopt

1 j f

F

G 0

1 j f

F

(3.1)

Avec

– F : fréquence de coupure due au temps de transit des porteurs dans la jonction.

– G 0) : Gain DC proportionnel au coefficient de réponse (RPD en A W ) de la

photodiode.

La fréquence de coupure F de la source de courant Iph f est déterminée à partir de

la mesure de la réponse électro-optique.

3.2.2.3 Composant SOAPIN

Pour les composants intégrés “SOA + détecteur”, le modèle électro-optique équivalent

est le même que celui du détecteur ; seul le terme G 0 est différent. Dans ce cas, G 0 est

proportionnel au produit du gain en puissance du SOA par le coefficient de réponse du

photodétecteur (RSOAPIN GSOARPD). Cette approche suppose que l’effet de saturation

du SOA lié au niveau de puissance d’entrée n’est pas pris en compte sur la réponse électro-

optique globale.
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Chapitre 3 : Méthodologie de conception de photorécepteurs pour les applications à 40
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3.2.3 Principe d’extraction du modèle électrique équivalent

Nous allons décrire dans ce paragraphe comment il est possible, à partir de la

seule mesure du coefficient de réflexion, de déterminer les différents éléments du schéma

électrique équivalent décrit au paragraphe précédent.

Deux méthodes sont couramment employées en micro-électronique pour déterminer

les éléments du modèle. La première méthode consiste à optimiser, pour chaque point

de polarisation, les paramètres du modèle afin que le résultat de simulation soit le plus

proche possible de la mesure. Cette méthode est longue et fastidieuse et nécessite des

outils de CAO importants. La seconde approche est d’utiliser une méthode analytique

dite d’extraction directe [58]. Cette dernière est beaucoup plus simple que la première

méthode, elle est facile à mettre en œuvre et ne nécessite quasiment pas de processus

d’optimisation. C’est cette seconde approche que nous avons choisie de développer et que

nous allons présenter dans le paragraphe suivant.

3.2.3.1 Méthode d’extraction directe

La méthode d’extraction directe consiste à exprimer chaque élément du modèle à

partir de la mesure en reflexion (paramètre S11) du composant. Ensuite, connaissant ces

expressions, nous pouvons calculer analytiquement la valeur des paramètres du modèle

(Cj, Rs, Lp, Cp) pour chaque point de fréquence mesuré. Cette approche permet de

déterminer instantanément la valeur des différents éléments du modèle sans aucun calcul

d’optimisation.

Toutefois, cette méthode est limitée par le nombre d’éléments du modèle. En effet,

nous ne disposons que d’une mesure en réflexion de l’électrode. Nous ne pouvons donc,

à priori, déterminer par cette méthode que les paramètres d’un modèle n’excédant

pas deux éléments. Pour s’affranchir de cette difficulté, nous allons utiliser la méthode

développée par M.C.A.M Koolen [58] et supposer que tous les éléments R,L,C du modèle

sont indépendants de la fréquence. Le modèle de fuite constitué de Cfu et Rfu est dans

un premier temps négligé afin d’extraire les paramètres intrinsèques de la photodiode.

Les valeurs de Cfu et Rfu sont ensuite obtenues en rétro-simulation en les faisant varier

de manière incrémentale.

M.C.A.M Koolen montre que l’admittance intrinsèque d’un dispositif peut s’écrire en

fonction de l’admittance mesurée de celui-ci et de l’admittance des lignes d’accès mesurée

en circuit ouvert et en court circuit, tel que :

Yint Ymes Yopen
1

Yshort Yopen
1 (3.2)
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Appliquée à l’extraction du modèle de la photodiode, l’expression précédente devient :

Yint Ymes Yplot
1 (3.3)

où :

– Yint : admittance intrinsèque (Rs, Cj).

– Ymes : admittance mesurée sous pointe de la photodiode (Cp, Lp, Rs, Cj).

– Yplot : admittance mesurée de la ligne d’accès en circuit ouvert (Cp).

Ainsi, afin de déterminer expérimentalement les valeurs des éléments du modèle

électrique équivalent, nous mesurons le composant en réflexion et la ligne d’accès seule

en circuit ouvert. La mesure en réflexion de la ligne d’accès en circuit ouvert permettra

de déterminer directement la capacité équivalente Cp du modèle électrique équivalent.

La mesure en réflexion du composant sous pointe permettra de déterminer les éléments

Cj, Cp, Rs et Lp.

La procédure permettant la détermination les éléments du modèle électrique

équivalent de la diode se fait en deux étapes.

Première étape : détermination de la capacité de la ligne d’accès Cp.

La mesure du coefficient de réflexion de la ligne d’accès en circuit ouvert nous permet

d’extraire la capacité Cp du modèle.

Yplot

1

Z0

.
1 S11mes

1 S11mes

(3.4)

Yplot j.Cp.! (3.5)

d’où l’expression de la capacité Cp en fonction du paramètre S11 mesuré :

Cp

1

!Z0

.=
1 S11mes

1 S11mes

(3.6)

où :

– Z0 est l’impédance caractéristique de normalisation (Z0 50 Ω)

– S11mes est le coefficient de réflexion mesuré

La Figure 3.4 montre la représentation du plot d’accès comme étant une capacité de

valeur Cp.
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Figure 3.4 – Modèle électrique du plot d’accès

La Figure 3.5 montre l’évolution de la valeur de Cp en fonction de la fréquence. Celle-ci

est constante et de l’ordre de 19 fF pour la ligne d’accès mesurée. Aux basses fréquences,

les pertes diélectriques dans le substrat sont prépondérantes.

Figure 3.5 – Valeur de Cp

Deuxième étape : détermination de Rs, Cj, Lp et Rfu.

La mesure de la diode en réflexion permet d’extraire directement les éléments Rs, Lp,

Cj et Rfu du modèle après de-embbeding de la capacité Cp de la ligne d’accès. Pour

cela, le coefficient de réflexion mesuré S11mes est transformé en admittance Y11mes, puis

en soustrayant la capacité de plot trouvée précédemment, nous obtenons l’admittance

intrinsèque Y11 de l’électrode à partir de laquelle nous en déduisons Z11.

Figure 3.6 – De-embedding de la capacité de la ligne d’accès

L’impédance de la photodiode, après avoir retiré la contribution de la ligne d’accès,

est alors donnée par l’expression suivante :

Z11 Rs

Rfu

1 Cj.Rfu.! 2
j Lp.!

R2
fu.Cj.!

1 Cj.Rfu.! 2
(3.7)

Aux fréquences élevées, les termes comportant Rfu deviennent négligeables.

L’expression Z11 peut être approchée par l’expression suivante :
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Z11 Rs j Lp.!
1

Cj.!
(3.8)

Avec :

< Z11 Rs (3.9)

= Z11 Lp.!
1

Cj.!
(3.10)

Aux très basses fréquences, les termes comportant Rfu deviennent prépondérants. En

supposant Rfu Rs, l’expression de la partie réelle de Z11 peut être approchée par

l’expression suivante :

< Z11 Rfu (3.11)

L’évolution de la partie réelle de Z11 en fonction de la fréquence, tracée sur la

Figure 3.7, nous permet donc de déterminer directement les valeurs de la résistance Rfu

et de la résistance Rs.

Figure 3.7 – Partie réelle de Z11

La valeur de la résistance série Rs extraite en haute fréquence est égale à 34, 6 Ω. La

valeur de la résistance de fuite Rfu estimée en basse fréquence est de plusieurs kΩ.

Aux fréquences élevées, la partie imaginaire de l’impédance Z11 dépend essentiellement

de l’inductance Lp et de la capacité Cj. A partir de l’expression 3.10, Cj peut être exprimé

en fonction de Lp :

Cj

1

Lp.! = Z11 !
(3.12)

Cj peut alors être tracé en fonction de la fréquence, pour différentes valeurs de Lp par

itérations successives. Cj est alors déterminée lorsque Lp permet d’obtenir une valeur de
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Cj indépendante de la fréquence. La Figure 3.8 montre l’évolution de la capacité Cj en

fonction de la fréquence pour une valeur de Lp fixée à 50 pH. La valeur de la capacité de

jonction pour la photodiode est alors estimée à 19 fF .

Figure 3.8 – Capacité de jonction Cj

3.2.3.2 Limitation de la méthode

La méthode d’extraction du modèle électrique équivalent décrite permet de déterminer

avec une bonne précision le modèle intrinsèque de la photodiode (Rs, Cj) ainsi que le

modèle de la ligne d’accès (Lp, Cp).

Cette méthode analytique d’extraction est particulièrement bien adaptée aux

structures simples, de type diode, polarisée en inverse. En polarisation inverse, la zone

intrinsèque est entièrement déplétée et la structure peut être modélisée par un simple

réseau RC série. La méthode d’extraction du modèle équivalent décrite précédemment

est alors facile à mettre en œuvre. En revanche, lorsque la zone intrinsèque n’est pas

entièrement déplétée, une modélisation par un seul réseau RC n’est plus suffisante. Pour

tenir compte des phénomènes de diffusion dûs aux variations de charges minoritaires dans

les zones neutres, il est nécessaire d’introduire un second réseau RC. Il y a maintenant trop

de variables à déterminer pour être traitées analytiquement, une méthode par optimisation

devient plus appropriée.

3.2.4 Modèle électro-optique équivalent décrit à l’aide du

logiciel ADS

La Figure 3.9 représente le schéma électro-optique équivalent d’une photodiode PIN

implémentée sous ADS et dédié au simulation en petit signal. Le photocourant est

représenté par une source de courant commandée en tension dont le gain G 0, 5 S

correspond au coefficient de réponse de la photodiode et une fréquence de coupure

F 80 GHz qui correspond au temps de transit des porteurs dans la jonction.
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Figure 3.9 – Schéma de simulation du photodétecteur sous ADS

La Figure 3.10 représente une comparaison entre la mesure et le modèle électrique

équivalent sur la gamme de fréquence [200 MHz - 65 GHz]. L’extraction du modèle

a été réalisé à 2 V . En rouge sont représentés les résultats de simulation, en bleu

sont représentés les grandeurs mesurées. Le très bon accord observé entre la mesure

et la simulation sur le coefficient de réflexion de la photodiode permet de valider la

méthodologie d’extraction que nous avons développée pour déterminer les éléments du

modèle électrique équivalent.

(a) < S11 (b) = S11

Figure 3.10 – Coefficient de réflexion de la photodiode - comparaison
mesures/simulation

La Figure 3.11 représente sur le même graphique la réponse électro-optique de la

photodiode mesurée et simulée. Les différentes courbes en bleues montrent l’impact de la

fréquence de coupure F due au temps de transit des porteurs sur la réponse en fréquence

de la diode. La fréquence de coupure équivalente au temps de transit des porteurs dans

la jonction est estimée à 80 GHz.
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Figure 3.11 – Réponse O/E pour différents temps de transit des porteurs

Les paramètres extraits pour les photodiodes de dimensions 4x10 µm2 et 5x25 µm2

issues de deux plaques différentes réalisées au laboratoire III-V Lab, qui seront utilisées

lors des conceptions futures de photorécepteurs, sont regroupés dans le Tableau 3.1.

Tableau 3.1 – Eléments du circuit électrique équivalent de la photodiode

Quelque soit la photodiode considérée, les valeurs de Cp et Lp constituant le plot

d’accès sont constantes étant donnée que la ligne de transmission est toujours réalisée

de la même manière. On constate pour les deux plaques, que les différences entre les

photodiodes de dimensions 4x10 µm2 et 5x25 µm2 se caractérisent par une capacité

équivalente plus faible et une résistance série plus élevée pour la photodiode avec les

plus petites dimensions. De plus, le modèle de pertes concernant la plaque 63709 est idéal

(Rfu et Cfu 0 fF ) en raison du bon déroulement des étapes technologiques. Pour

la plaque 63083, la présence de charge aux interfaces se caractérise par un impact sur les

valeurs de Rs et Cj et sur les valeurs de Rfu et Cfu. La Figure 3.12 illustre ces différences

en montrant les coefficients de réflexion mesurés et simulés à partir du modèle électrique

équivalent extrait.
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Figure 3.12 – Comparaison des coefficients de réflexion mesurés et simulés pour les
différentes photodiodes

Le décrochement visible sur les photodiodes de la plaques 63083 dû à une augmentation

des pertes risque de se traduire par une chute de la réponse électro-optique de la

photodiode en basse fréquence. Néanmoins, suivant le choix du montage qui sera fait

(utilisation d’une résistance parallèle, caractéristiques du TIA...), cet effet pourra se

retrouver masqué par le comportement global du photorécepteur, pouvant donc être

négligé. Ces courbes traduisent cependant la justesse du modèle utilisé, permettant de

parfaitement reproduire en simulation le comportement petit-signal des photodiodes,

en tenant compte de leurs dimensions et d’éventuelles pertes liées aux problèmes

technologiques.

Pour finir, on note que ce modèle sera identique lors de l’utilisation d’un pré-

amplificateur optique (SOA) intégré avec la photodiode. Ce dernier n’intervient pas sur

le modèle électrique équivalent en petit signal, à faible puissance optique. En revanche,

à forte puissance optique, la saturation du SOA se traduit par un phénomène de filtrage

des basses-fréquences, pouvant influencer la qualité du signal en réception en déformant

l’allure des trains d’impulsion [59]. Etant donné que nous cherchons à augmenter la
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sensibilité des récepteurs et donc à travailler avec les puissances optiques les plus faibles

possibles (entre 20et 30 dBm, correspondant à l’ordre de grandeur des puissances

optiques en entrées des récepteurs dans les réseaux d’accès), cette caractéristique ne sera

pas prise en compte lors des conceptions.
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3.3 Topologie des amplificateurs transimpédances

Afin de simuler le plus fidèlement possible le comportement d’un module

photorécepteur, la modélisation de l’amplificateur transimpédance, élément de base du

récepteur, est essentielle.

Lorsque le module photorécepteur est inséré dans un système, il est intéressant de

pouvoir contrôler le gain du circuit transimpédance afin d’avoir un maximum d’amplitude

en sortie lorsque le signal détecté est très faible, ou au contraire de la limiter afin de

ne pas saturer le circuit de décision lorsque le signal reçu est suffisamment élevé ; il

est également intéressant de pouvoir régler la bande passante en fonction du débit des

signaux optiques utilisés.

Dans cette section, nous allons, dans la première partie du paragraphe, présenter la

topologie des principaux TIA conçus par le passé au laboratoire III-V Lab en technologie

interne bipolaire à double hétérojonction (TBDH) sur InP.

Nous créerons ensuite un modèle fidèle à l’aide du logiciel ADS. Cela constituera la

base de l’étude sur les photorécepteurs grâce aux simulations, afin d’identifier et confirmer

les limitations vues au Chapitre 2, et permettre par la suite la conception d’un nouveau

module photorécepteur intégrant les puces déjà existantes, en utilisant une méthode de

co-packaging. Suite à cela, la même méthodologie sera utilisée pour réaliser le co-design

d’un photorécepteur. Il s’agit alors ici de concevoir une nouvelle architecture de TIA étant

parfaitement adaptée aux photodiodes disponible au laboratoire.

3.3.1 Amplificateur transimpédance différentiel à gain variable

(TIA-VGA)

3.3.1.1 Architecture du circuit

L’une des architectures de TIA conçue et réalisée au sein du laboratoire III-V Lab est

un amplificateur transimpédance à gain et bande-passante variables (VGA : Variable Gain

Amplifier). Plus précisément, la puce transimpédance est un circuit constitué d’une paire

différentielle avec contre réaction en entrée, réalisant ainsi la fonction “transimpédance”,

suivie d’un étage pré-amplificateur, de deux étages d’amplification à gain variable et

d’un buffer en sortie. Le réglage de la bande passante se fait en agissant sur la tension

de polarisation appliquée sur l’étage transimpédance d’entrée, qui, lorsqu’elle variera,

modifiera l’impédance d’entrée présentée et donc la bande passante du circuit. Le schéma-

bloc de l’amplificateur transimpédance à gain variable est présenté Figure 3.13.
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Figure 3.13 – Schéma-bloc du TIA VGA

a) Etage transimpédance d’entrée : paire différentielle

Rappelons ici que l’étage transimpédance permet d’amplifier le photocourant issu de

la photodiode et de le convertir en tension. Son architecture reprend celle d’une paire

différentielle à contre réaction étudiée au chapitre 2.

Le premier étage de l’amplificateur, présenté sur la Figure 3.14, est donc constitué

d’une paire différentielle à base de transistors bipolaires (T1, T1), avec une résistance de

contre-réaction (RF , RF ) entre la sortie (collecteur) et l’entrée (base). Chaque sortie de la

paire différentielle est suivie d’un “émetteur-suiveur” (T2, T2) agissant comme un buffer

et d’un transistor connecté en diode (T3, T3), permettant de réduire le niveau de tension

continue sur les sorties OUT et OUT . Cette architecture permet d’éviter la saturation de

l’étage d’amplification qui constitue le deuxième étage du circuit TIA-VGA.

Figure 3.14 – Paire différentielle d’entrée du TIA

Le fonctionnement de la paire différentielle, en petit signal, peut être modélisé par

une fonction de transfert de type passe-bas du premier ordre dont le pôle formé par la
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résistance de base intrinsèque Rb et la capacité base-émetteur Cbe limitera la montée en

débit du composant. Pour repousser la fréquence de coupure vers les haute fréquences, une

des techniques possibles est d’introduire une résistance série RE, permettant de réduire

la capacité d’entrée CA (jusqu’alors considérée comme CA Cbe lorsqu’il n’y a pas de

résistance Re) telle que :

CA

Cbe

gmRe 1
(3.13)

En contrepartie de cette augmentation de la bande-passante grâce à l’utilisation

de Re, le gain en basse-fréquence de l’étage transimpédance est diminué d’un facteur

gmRE 1. Il faut alors ajuster la valeur de la résistance de collecteur RC en même temps

que la valeur de RE afin de maximiser le rapport gain/bande-passante.

b) Etage pré-amplificateur : Cherry-Hooper

Cet étage d’amplification situé entre l’étage transimpédance et l’étage d’amplification

à gain variable a pour objectif d’amplifier le signal en sortie de l’étage transimpédance et

en même temps de rendre l’étage transimpédance indépendant de l’étage d’amplification

à gain variable.

L’étage de pré-amplification est réalisé à l’aide d’une structure Cherry-Hooper [60]

présentée en Figure 3.15. La paire différentielle (T1, T1) est pilotée par les signaux

d’entrée IN et IN . De la même manière que pour la paire différentielle de l’étage

d’entrée, l’émetteur est dégénéré à l’aide des résistances Re1 et Re1 afin de réduire la

capacité équivalente d’entrée et ainsi augmenter la rapidité de l’amplificateur. La paire

différentielle est chargée par un étage à transimpédance constitué de T2, T2, T3, T3 et

RF , RF . Similairement au fonctionnement de l’étage transimpédance d’entrée, cette

charge sous forme d’amplificateur à contre-réaction présente l’avantage par rapport à

une simple charge Rc de réduire sa résistance équivalente d’entrée Rin d’un facteur

Rin RF A 1 et ainsi d’augmenter la fréquence de coupure. Enfin, en sortie, un

étage buffer et à décalage de niveau sont réalisés par les transistors T4, T4 et T5, T5.

La paire différentielle dégénérée a une transconductance de l’ordre de 1 Re (plus

exactement 1 Re 1 gm1 ), alors que la charge sous forme d’amplificateur à contre

réaction a une transrésistance de l’ordre de RF (en considérant le gain de T2 et T2 très

supérieur à 1). Le produit de ces deux valeurs est égal à A RF Re et correspond au

gain de l’étage Cherry-Hooper. Le gain de l’étage pré-amplificateur est alors constant et

ne dépend que du rapport de résistance RF Re.
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Les résistances Rc1, Rc1 et Rc2, Rc2 permettent d’augmenter le gain de l’étage Cherry-

Hooper d’un facteur 1 Rc1 Rc2 par rapport au cas conventionnel où Rc1 0. L’étude en

[61] à montré que dans la gamme 0 Rc1 Rc2 2, 5, le gain supplémentaire n’avait que

peu d’impact sur la bande-passante de l’étage Cherry-Hooper.

IN

IN

T1
T1’

OUT

OUT

T2 T2’

Re1 Re1’

Re2 Re2’

T3
T3’

RF
RF’

RC1

RC2

RC1’

RC2’

T4’

T5’

T4

T5

Vee = -3,3 V

0 V

Figure 3.15 – Etage d’amplification intermédiaire : Architecture Cherry-Hooper

c) Etage d’amplification à gain variable : “Multiplicateur quatre

quadrants”

Comme nous l’avons déjà indiqué en introduction, il est intéressant de pouvoir

contrôler le gain du circuit TIA afin d’avoir un maximum d’amplitude en sortie lorsque

le signal détecté est très faible, ou au contraire de la limiter afin de ne pas saturer le

circuit de décision en aval lorsque le signal reçu est suffisamment élevé. Malheureusement

la technologie bipolaire sur InP, développée au laboratoire III-V Lab, ne permet pas

d’utiliser des résistances contrôlées en tension, qui auraient pues être utilisées pour régler

la valeur de Re ou RF . La solution qui a été retenue est de transformer l’étage Cherry-

Hooper en multiplieur analogique sous forme de cellule de Gilbert. La Figure 3.16 montre

l’architecture des deux étages à gain variable utilisée pour la réalisation du TIA-VGA.
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Figure 3.16 – Etage d’amplification à gain variable

Lorsque la tension Vgc appliquée est élevée, les courants en sorties de T1 et T1 sont

directement acheminés au travers de T3 et T3 au niveau des résistances Rc et Rc :

l’amplitude de sortie est alors maximale. En revanche, lorsque Vgc diminue, les courants

dans RC et RC deviennent une combinaison des contributions directes de T3 et T3 et des

contributions croisées de T2 et T2. Ces contributions s’annulent partiellement entrainant

une diminution du gain. Cette architecture permet donc de contrôler l’amplitude en sortie

par une diminution du gain contrôlé par la tension Vgc.

3.3.1.2 Simulations et résultats de mesure

Afin de mener à bien notre étude, la première étape a consisté à intégrer le circuit

électrique équivalent du circuit TIA, à l’origine conçu à l’aide du logiciel Cadence, dans

le logiciel Keysight-ADS. De plus, l’expérience a montré que les lignes HF d’entrée

et de sortie ainsi que les lignes qui servent à relier les différents étages entre eux ont

une grande influence sur les performances du circuit. Malheureusement le modèle de

ces lignes à notre disposition est insuffisant. Dans un premier temps, nous allons donc

confronter les résultats de simulation aux résultats du circuit mesuré en paramètres [S],

sans tenir compte de ces lignes. Dans un second temps, nous reprendrons les simulations

en tenant compte des lignes d’accès entrée/sortie et des lignes d’interconnexion, ce qui

nous permettra d’établir une méthodologie de simulation rigoureuse de ces lignes qui

sera reprise pour les conceptions ultérieures. Enfin, nous vérifierons le comportement du

circuit lorsque nous faisons varier la tension de commande de la bande passante ou du gain.
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a) Comportement du circuit TIA-VGA en “petit signal”

Le schéma électrique “idéal” du circuit TIA-VGA, c’est à dire sans tenir compte des

lignes de transmission en entrée, sortie ou inter-étage, présenté Figure 3.17, a été introduit

sous le logiciel ADS.

Le comportement en fréquence est alors étudié dans les conditions d’utilisation de

l’amplificateur au sein d’un photorécepteur. L’entrée du TIA qui sera connectée à la

photodiode lors du montage est reliée au port d’excitation d’entrée (port 1 de l’analyseur

de réseaux vectoriel lors des mesures), tandis que la deuxième entrée est laissée en circuit

ouvert. Les deux sorties sont reliées aux ports d’excitation de sortie (lors de la mesure,

les sorties sont mesurées l’une après l’autre, la sortie n’étant pas mesurée est chargée

sur 50 Ω). Afin de reproduire le plus fidèlement possible les conditions de mesure en

simulation, les circuits de polarisation sont découplés de la même façon qu’ils le sont en

mesure et dans le montage final.

GND

Vgc

Vbw

Vee1 Vee2

Vout_N

Vout_P

Vin_P

Vin_N

TIA Pré-ampli CH Gain variable 1 Gain variable 2 Buffer

Figure 3.17 – Méthodologie de simulation petit-signal du TIA-VGA

La Figure 3.18 représente, sur les mêmes graphiques, la comparaison entre les

résultats de simulation (courbes en gris) et les résultats de mesure (courbes en noir). Le
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comportement global de l’amplificateur transimpédance est bien retrouvé en simulation,

notamment en basses fréquences où les valeurs de gains (S21 pour le gain en tension

et Zt pour le gain transimpédance) sont identiques à celles obtenues en mesure et où

les coefficients de réflexion (S11 en entrée, S22 en sortie) sont très proches. Néanmoins,

les courbes obtenues en simulation s’éloignent des courbes obtenues en mesure lorsque

la fréquence augmente. L’effet de surtension présent en mesure sur le coefficient de

transmission (S21) n’est pas retrouvé en simulation, et la chute du gain transimpédance

est beaucoup plus prononcée en mesure qu’en simulation.

Ce résultat était attendu car la simulation ne tient pas compte des lignes d’accès. De

plus, cela met clairement en évidence l’impact des lignes sur les performances du circuit

dès que la fréquence augmente.

Figure 3.18 – Comparaison mesures (courbes noires) / simulations (courbes grises)
du comportement petit-signal du TIA-VGA

b) Influence des lignes de transmission

L’objectif de la simulation est d’introduire dans le modèle simulé de la Figure 3.17,

les lignes de transmissions jusqu’alors non prises en compte.

La Figure 3.19 montre une photographie du circuit TIA-VGA, sur laquelle nous

avons fait apparaitre les différents étages du circuit. Sur cette photographie, les lignes

de transmission en entrée et sortie ainsi qu’entre chaque étage du circuit apparaissent très
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nettement.

Figure 3.19 – Photographie de la puce TIA-VGA

A partir du masque de conception, nous pouvons définir les paramètres des lignes de

transmission (dimensions, différentes natures et épaisseurs de substrats) à intégrer dans

le modèle.

Pour illustrer notre méthodologie de simulation, La Figure 3.20 montre la topologie de

l’étage d’entrée et l’étage pré-amplificateur. Les lignes servant à connecter les différents

éléments apparaissent clairement et reprennent les mêmes dispositions et géométries que

celle du layout du circuit.

Figure 3.20 – Prise en compte des lignes parasites dans le modèle du TIA
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La Figure 3.21 présente les courbes obtenues après optimisation des lignes de

transmission. Le très bon accord, observé, entre les résultats de mesure et de simulation

valide le modèle électrique équivalent établi et notre méthodologie de prise en compte des

lignes de transmission.

Figure 3.21 – Comparaison mesures (courbes noires) / simulations (courbes grises)
du comportement petit-signal du TIA-VGA

c) Variation du gain et de la bande passante

Le circuit TIA-VGA possède deux tensions de commande Vbw et Vgc qui permettent

respectivement d’ajuster la bande passante et le gain du circuit. La tension de commande

Vbw permet d’adapter la bande passante en fonction du débit du signal détecté afin

d’optimiser au mieux le rapport signal-sur-bruit et ainsi d’améliorer la sensibilité du

récepteur. La tension de commande Vgc permet quant à elle de réduire le gain du circuit

et ainsi de régler, à la valeur souhaitée, l’amplitude du signal de sortie.

La Figure 3.22 montre le comportement du circuit pour les deux valeurs extrêmes de la

plage de variation de la tension Vbw. La tension Vbw correspond à la tension de polarisation

appliquée sur la paire différentielle d’entrée du circuit. Une valeur supérieure à 1, 8 V

sera trop faible pour alimenter la paire différentielle, faisant ainsi fortement diminuer le

gain. La réponse en fréquence pour ces deux valeurs de Vbw montre une fréquence de
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coupure à 3 dB de 36 GHz lorsque Vbw 3, 3 V et 19 GHz lorsque Vbw 1, 8 V .

Un très bon accord entre les résultats de mesure et de simulation est observé.

Figure 3.22 – Réponse mesurée (courbes noires) et simulée (courbes grises) du
TIA-VGA pour différente valeurs de Vbw

La Figure 3.23 montre la variation du gain transimpédance en fonction de la valeur

de la tension de contrôle de gain Vgc appliquée, pour les deux valeurs de Vbw évoquées

précédemment. Le gain transimpédance maximum est obtenu en mesure pour Vgc

0, 5 V avec une valeur de 700 Ω.

Figure 3.23 – Variations du gain de l’amplificateur mesurées (courbes noires) et
simulées (courbes grises) pour deux valeurs de bande-passante

Le comportement en simulation est proche de celui obtenu en mesure, néanmoins

il existe un léger décalage pour des valeurs de Vgc faibles, où la simulation tend à

montrer un gain transimpédance plus élevé que le gain transimpédance mesuré. Cela

peut s’expliquer par le fait qu’une valeur de résistance de polarisation ait varié lors du

process technologique.
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d) Simulation du bruit ramené en entrée du circuit

La Figure 3.24 montre la méthodologie utilisée sous ADS pour estimer le courant de

bruit équivalent ramené en entrée du TIA à partir des simulations de type paramètres [S].

Figure 3.24 – Méthodologie de simulation du bruit de l’amplificateur

Le calcul du bruit équivalent ramené en entrée s’effectue en plusieurs étapes :

La première étape de la simulation consiste à calculer la bande passante équivalente de

bruit (NEB). Pour cela, le gain transimpédance Zt ! est tout d’abord calculé en fonction

de la fréquence, d’après la formule suivante :

Zt ! 50
S21

1 S11

(3.14)

La bande passante équivalente de bruit est ainsi calculée en intégrant le gain

transimpédance sur la plage de fréquence 0 110 GHz .

La deuxième étape consiste à calculer la contribution en bruit de chaque élément

du circuit. La fonction “NC.vnc” permet d’obtenir les contributions en bruit de chaque

composant à chaque point de fréquence, comme illustré sur la Figure 3.25. La formule

V outPnoise port2.NC.vnc ::, 0 permet d’obtenir la liste pour tous les points de

fréquence, l’indice 0 de la fonction “NC.vnc”, correspondant au bruit total simulé.
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Figure 3.25 – Contributions de bruit simulées pour chaque composant

La valeur RMS de la tension de bruit en sortie peut ainsi être calculée en

faisant la somme quadratique du bruit total simulé pour chaque point de fréquence,

sur la bande définie par la bande-passante équivalente de bruit par la formule :

V rms sqrt integrate V outPnoise 2, 0, NEB, 1e9 .

La troisième étape consiste à calculer la densité spectrale de courant de bruit ramené

en entrée du circuit. Pour cela, il suffit de diviser le spectre de tension de bruit en sortie

par le gain transimpédance. Le spectre de la densité de courant ramené en entrée du

circuit en fonction de la fréquence est tracé sur la Figure 3.26. La densité spectrale de

bruit simulée suit bien le comportement décrit au chapitre 2.

Figure 3.26 – Densité spectrale de courant de bruit simulée en entrée du TIA

La densité spectrale de courant de bruit ramené en entrée du circuit est constante

et proche de 15 pA Hz en basses fréquences et augmente très rapidement pour les

fréquences au-delà de 40 GHz.
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3.3.2 Amplificateur transimpédance différentiel à contrôle de

gain automatique (AGC)

Le circuit amplificateur transimpédance à contrôle de gain automatique (TIA-AGC

pour Transimpédance Amplifier with Automatic Gain Control) permet de contrôler

l’amplitude du signal de sortie indépendamment de la variation de l’amplitude du signal

d’entrée. La commande automatique de gain est un circuit de régulation à rétroaction en

boucle fermée. Le niveau du signal de sortie crête est utilisé pour ajuster dynamiquement

le gain transimpédance du TIA à une valeur appropriée et imposée par une tension de

commande. Grâce à la boucle de contrôle automatique de gain, l’amplitude du signal en

sortie du circuit est quasi constante sur une grande plage de courant d’entrée, quelques

soient les variations de l’amplitude du signal d’entrée.

3.3.2.1 Principe de fonctionnement du circuit TIA-AGC

Le schéma-bloc du TIA-AGC conçu au III-V Lab est présenté Figure 3.27. La structure

de base de l’amplificateur est la même que pour le TIA-VGA, à savoir un étage d’entrée

transimpédance différentiel suivi d’un pré-amplificateur de type Cherry-Hooper puis un

étage d’amplification à gain variable suivi d’un buffer de sortie. Deux boucles sont

implémentées : une boucle de contrôle de gain entre la sortie de l’amplificateur et

l’entrée de l’étage d’amplification à gain variable et une boucle de suppression d’offset

entre la sortie et l’entrée de l’amplificateur. Cette seconde boucle permet de compenser

dynamiquement le déséquilibre entre les deux entrées différentielles lorsque le circuit est

utilisé en fonctionnement asymétrique en entrée, c’est-à-dire lorsque le signal issu de la

photodiode est injectée sur une des entrées, la seconde entrée étant en circuit ouvert.

Figure 3.27 – Schéma-bloc du TIA AGC
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a) Boucle de contrôle de gain automatique

La Figure 3.28 montre l’architecture de la boucle à contre-réaction permettant

d’ajuster automatiquement la tension appliquée à l’étage d’amplification à gain variable et

ainsi faire évoluer l’amplitude de sortie obtenue de manière à ce qu’elle soit constante pour

une large gamme de courant d’entrée. Cela permet alors au TIA d’avoir une dynamique

de fonctionnement plus importante.

Figure 3.28 – Boucle de contrôle de gain automatique

Le signal différentiel OUT OUT prélevé en sortie du composant passe par un

détecteur de crête puis est comparé à la tension fixée par la tension de consigne Vamp.

Le signal issue de cette comparaison permet de contrôler le gain de l’étage amplificateur

VGA de manière à augmenter ou diminuer l’amplitude du signal de sortie, l’objectif étant

de parvenir à obtenir un signal issu du circuit détecteur de crête fixé par la tension de

consigne. Il est également possible de régler le gain manuellement, en agissant directement

sur les tensions VgcP (signal IN V GA) et VgcN (signal IN V GA) en s’affranchissant de

l’utilisation de la tension de consigne Vamp.

La Figure 3.29 montre l’amplitude mesurée en sortie du TIA en fonction du

photocourant d’entrée pour différentes valeurs de la tension de référence Vamp. Lorsque

Vamp 0V aucun contrôle de gain n’est appliqué et l’amplitude de sortie crôıt avec

l’augmentation du photocourant jusqu’à ce que l’amplificateur commence à saturer.

Lorsqu’une tension de consigne est appliquée sur Vamp, l’amplitude du signal de sortie

crôıt jusqu’à une valeur et ensuite reste constante avec l’augmentation du photocourant.

Plus la tension de consigne appliquée sur Vamp est négative, plus la boucle de contrôle

de gain limite l’amplitude du signal de sortie. Ainsi, lorsque Vamp 1, 2V ou Vamp
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1, 4V , la tension de sortie atteint un maximum pour une valeur de photocourant faible,

puis reste constante malgré l’augmentation de l’amplitude du photocourant.

Figure 3.29 – Variation de l’amplitude de sortie du TIA mesurée

b) Boucle de suppression d’offset

Comme il a déjà été mentionné, dans nos applications, les circuits sont utilisés en

mode asymétrique, c’est-à-dire que le signal issu de la photodiode est injecté sur une des

entrée alors que la seconde entrée est laissée en circuit ouvert. Ainsi, lorsque la photodiode

connectée à l’entrée IN du TIA est sous éclairement, elle produit un photocourant (valeur

moyenne non centrée sur 0 mA) qui crée un déséquilibre de la paire différentielle de l’étage

TIA qui a pour conséquence de réduire l’amplitude de sortie de la tension de sortie OUT et

au contraire d’augmenter l’amplitude de la tension de sortie OUT . Un décalage (offset) se

crée alors entre les deux sorties, limitant la dynamique du TIA. Il est alors utile d’intégrer

un circuit de suppression d’offset afin d’exploiter au maximum la dynamique du TIA.

Le principe de fonctionnement de la boucle d’offset, présenté Figure 3.30, est de

supprimer le déséquilibre de la paire différentielle de l’étage TIA lorsque le circuit est

utilisé en fonctionnement asymétrique en entrée. Pour cela, les valeurs moyennes des

deux signaux de sortie OUT et OUT du circuit TIA-AGC extraites à l’aide d’un filtre

passe-bas sont soustraites, générant ainsi les tensions VoffP et VoffN , qui, appliquées

aux bornes de résistances R8 et R9 généreront un courant inversement proportionnel à

l’amplitude des signaux de sortie OUT et OUT , réduisant ainsi le déséquilibre entre les

deux entrées de la paire différentielle de l’étage transimpédance. Comme précédemment

pour la boucle de contrôle de gain automatique, il est également possible de régler

l’offset entre les signaux d’entrée IN et IN manuellement, en agissant directement sur

les tensions VOffP (signal IN) et VOffN (signal IN ).
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Figure 3.30 – Boucle de suppression d’offset

Afin de s’assurer du bon fonctionnement de cette boucle et de déterminer ses

limites de fonctionnement, nous injectons un courant continu sur l’entrée IN du circuit

transimpédance afin de simuler le comportement du dispositif lorsqu’une photodiode est

connectée. Afin d’observer le comportement de la boucle de contrôle automatique du gain

et de la boucle de compensation d’offset, les tensions VoffN et VoffP (sorties de la boucle

de compensation d’offset) et les tensions VgcN et VgcP (sorties de la boucle contrôle de

gain automatique) sont alors mesurées pour différentes valeurs de courant injecté.

Les signaux VoffP , VoffN , VgcP et VgcN mesurés et simulés sont représentés, Figure 3.31,

sur la gamme de courant variant de 2, 25 mA à 2, 25 mA.

Figure 3.31 – Comportement des boucles de contrôle de gain et de compensation
d’offset du TIA-AGC en simulation (courbes grises) et en mesure (courbes noires)

Lorsqu’aucun courant n’est injecté en entrée du TIA, les tensions VoffP et VoffN sont

égales. Les tensions VgcP et VgcN sont alors respectivement égales à 0 V et 0, 7 V . Dès lors

que le courant d’entrée sur l’une des entrées différentielles varie, il se crée un déséquilibre
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entre les deux accès. Plus le courant injecté est élevé, plus le déséquilibre est grand,

étant donné que la seconde entrée différentielle n’est pas connectée. Nous observons alors

l’évolution opposée de VoffP et VoffN traduisant l’action de la boucle de contre réaction

permettant de rééquilibrer les deux accès. Les tensions de contrôle du gain VgcP et VgcN

restent constantes pour un courant allant de 1, 5 mA à 1, 5 mA ce qui transcrit le fait

que le niveau en sortie reste constant. D’après ce graphe, le contrôle de gain est fonctionnel

pour une gamme de courant d’entrée allant de 1, 5 mA à 1, 5 mA. Au-delà de la gamme

1, 5 mA; 1, 5 mA le contrôle de gain n’est plus assuré, et les deux sorties OUT et OUT

de l’amplificateur seront déséquilibrées.

3.3.2.2 Paramètres [S] mesurés et simulés

Comme précédemment pour le circuit TIA-VGA, la simulation du circuit TIA-AGC

est effectuée avec le logiciel ADS. Pour effectuer cette simulation, nous avons bien entendu

tenu compte de toutes les lignes de transmission servant à connecter les différents éléments

passifs et étages du circuit, ainsi que des dispositions de ces derniers dans la réalisation du

masque. Le modèle des lignes retenues pour cette simulation est celui établi au paragraphe

précedent.

Le circuit TIA-AGC réalisé sur substrat InP est présenté sur la Figure 3.32. Les

dimensions du circuit sont 1, 2 x 1, 5 mm2.

Figure 3.32 – Photographie du circuit TIA-AGC

La Figure 3.33 montre les caractéristiques en petit signal du TIA-AGC. Les courbes

en noir représentent les paramètres [S] mesurés et les courbes en gris représentent les

paramètres [S] obtenus en simulation. Les conditions expérimentales et de simulation sont

les mêmes que celles de l’utilisation finale du circuit : excitation sur l’une des entrées

différentielles, l’autre entrée est laissée en circuit ouvert et les sorties sont mesurées l’une

après l’autre, celle n’étant pas mesurée étant chargée sur 50 Ω.

Un très bon accord entre les résultats de simulation et de mesure est observé, ce qui

valide notre modélisation du TIA-AGC.
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Figure 3.33 – Comparaison mesures (courbes noires) / simulations (courbes grises)
du comportement petit-signal du TIA-AGC

3.4 Modélisation de la source optique “grand signal”

Afin d’être le plus proche possible des conditions d’utilisation finales des circuits, nous

allons décrire dans ce paragraphe la méthodologie mise en place pour modéliser à l’aide

du logiciel de simulation de type circuit Keysight-ADS, une source optique de type NRZ-

OOK et PAM-4 qui permet de reproduire le plus fidèlement possible les signaux pseudo-

aléatoires d’une source optique réelle. Le modèle de source que nous avons développé tient

compte de la bande passante et du taux d’extinction, en revanche, il ne tient pas compte

du chirp et du RIN (Relative Intensity Noise) du laser.

3.4.1 Source optique NRZ-OOK

Lors des simulations, afin d’être le plus proche possible des conditions d’utilisation

finales des circuits, nous avons développé une méthodologie de modélisation de la

source optique “grand signal” qui permet de reproduire le plus fidèlement possible les

signaux pseudo-aléatoires de la source optique. En premier lieu, la source permettant de

transmettre un signal modulé au format NRZ-OOK (tout-ou-rien) est présentée.
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La Figure 3.34 présente le principe de modulation d’un signal optique issu d’une source

laser émettant en continu.

Figure 3.34 – Principe de modulation d’un signal optique continu à l’aide d’un
modulateur et d’un driver

La source optique modulée sera donc définie par son taux d’extinction ER, sa

puissance moyenne Pmoy, plus deux autres paramètres qui ne figurent pas sur la

représentation idéale donnée par la Figure 3.34 : sa bande passante et les temps de

montée et de descente. Ces différents paramètres seront repris pour définir notre modèle

de source optique.

La Figure 3.35 montre comment émuler une source optique générant un signal binaire

pseudo-aléatoire à partir des éléments présents dans la bibliothèque ADS.

Figure 3.35 – Modélisation de la source optique

Le signal pseudo-aléatoire est généré par la source SRC1 (élément VtBitDeq de la

bibliothèque ADS) , dont la séquence est définie par la variable BitSeq. Cette séquence

définie arbitrairement doit permettre d’observer le maximum de variation du signal d’un

temps bit à un autre. La source doit donc générer des séquences très courtes “01010...”,

mais aussi des séquences plus longues “0000...” ou “1111...”.

La Figure 3.36 montre la trame temporelle alors obtenue.
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Figure 3.36 – Séquence pseudo-aléatoire en sortie du composant SRC1

En sortie de la source SRC1 est connectée une source de tension commandée

en tension SRC2, élément VCVS (Linear Voltage-Controlled Voltage Source) de la

bibliothèque ADS. En sortie de SRC2, le signal est directement proportionnel au signal

généré par la source SRC1.

En entrée de la source SRC2, la tension V 1 s’écrit :

V 1
R1SRC2.VSRC1

RG R1SRC2

(3.15)

Avec

– R1SRC2 l’impédance d’entrée de la source SRC2

– RG l’impédance interne du générateur aléatoire SRC1

– VSRC1 le signal PRBS généré par la source SRC1

L’expression de la tension délivrée par la source SRC2 est donnée par l’expression :

V 2 G.V 1 soit V 2 G
R1SRC2.VSRC1

RG R1SRC2

(3.16)

où G correspond au gain de la source de tension commandée en tension.

La tension Vin en entrée de la source de courant commandée en tension, élément

VCCS (Linear Voltage-Controlled Current Source) de la bibliothèque ADS, qui modélise

le photo-courant de la photodiode, s’écrit :

Vin

R1SR32.V 2

R1SRC3 R2SRC2

(3.17)

soit

Vin

R1SRC3.R1SRC2

RG R1SRC2 R1SRC3 R2SRC2

G.VSRC1 (3.18)
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où R1SRC3 est l’impédance d’entrée de la source de courant commandée en tension

SRC3.

Afin d’obtenir une tension Vin en entrée de la source de courant commandée en tension

de la photodiode égale à la tension VSRC1 générée par la source SRC1, et en considérant

RG R1SRC1 R2SRC2 R1SRC3, le gain de la source de tension commandée en tension

SRC2 doit être fixé à G 4. Vin s’écrit alors :

Vin VSRC1 (3.19)

Cette méthode permet de décorréler l’impédance d’entrée de la photodiode de celle

du générateur PRBS.

a) Prise en compte du taux d’extinction de la source

Pour tenir compte du fait que le taux d’extinction de la source optique utilisée pour

les caractérisations n’est pas infini, nous allons exprimer les variables Vlow et Vhigh du

composant SRC1 en fonction du taux d’extinction et de la puissance optique moyenne qui

sont les deux seules grandeurs accessibles pendant les caractérisation en “grand signal”.

Vhigh Pmax

2PmoyER

ER 1
(3.20)

et

Vlow Pmin

2Pmoy

ER 1
(3.21)

où Pmoy représente la puissance optique moyenne et ER représente le taux d’extinction

du signal optique.

b) Prise en compte de la bande passante non infinie

Pour prendre en compte le fait que la bande passante de la source optique utilisée

pour les caractérisations n’a pas une bande passante infinie, nous insérons en sortie du

composant SRC1 dans nos simulations, un filtre passe-bas d’ordre 1 et de fréquence de

coupure qui dépendra du signal souhaité. De plus, le temps de montée et de descente d’un

état à l’autre du composant SRC1 sont réglés à une valeur permettant de correspondre

au mieux au comportement de la source utilisée en caractérisation, dont le signal généré

est présenté Figure 3.37.
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Figure 3.37 – Signal de sortie mesuré de la source optique à 40 Gb s

La Figure 3.38 montre une comparaison entre le signal généré en sortie du générateur

pseudo aléatoire de la bibliothèque ADS qui ne tient pas compte du taux d’extinction de

la source optique ni de sa bande passante (a)) et le signal généré en sortie de notre modèle

de source optique qui prend en compte le taux d’extinction et la bande non infinie de la

source optique réelle (b)).

Figure 3.38 – Signal de sortie simulé de la source optique à 40 Gb s

3.4.2 Source optique multi-niveaux PAM-4

Afin de simuler une source optique PAM-4, il est nécessaire d’intercaler deux niveaux

supplémentaires par rapport à la source NRZ, revenant ainsi à coder l’information sur

deux bits par symbole au lieu d’un seul. Tandis que les symboles représentés par le codage

NRZ prennent les valeurs 0 ou 1, les symboles lors du codage en PAM-4 peuvent prendre

les valeurs 00, 01, 10 ou 11, aboutissant à quatre niveaux d’amplitude possibles. Pour

réaliser cela, une deuxième source de tension commandée en tension de gain deux fois

plus faible que celle utilisée pour générer un signal NRZ est ajoutée à notre modèle de

source optique comme illustré sur la Figure 3.39. Afin de décorréler les signaux en sortie

des deux sources de tension commandée en tension qui sont issus du même générateur de

tension binaire pseudo aléatoire SRC1, un délai correspondant à 5 fois le temps bit est

introduit entre ces deux sources.
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Figure 3.39 – Modélisation de la source optique multi-niveaux

Le signal multi-niveaux ainsi généré en entrée de la photodiode est représenté sur la

Figure 3.40a). La Figure 3.40b) représente le signal PAM-4 à 40 GBd observé en sortie

de la source optique utilisée pour les caractérisations. Le modèle de notre source optique

reproduit fidèlement le comportement de la source optique expérimentale.

Figure 3.40 – Signal de sortie de la source optique multi-niveaux à 40 GBd

3.4.3 Synthèse

Le très bon accord observé entre les signaux simulés et les signaux mesurés valide

notre méthodologie de modélisation de la source optique. Il est à noter que dans notre

modélisation de la source optique, le bruit optique (Relative Intensity Noise) du laser

n’est pas pris en compte car il est complexe à mettre en œuvre dans ce genre de simulation

et celui-ci impactera peu le comportement global du récepteur.
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3.5 Photorécepteur PIN/TIA-AGC différentiel

Cette section a pour objectif de valider la méthodologie de conception et de simulation

du montage associant une photodiode et un circuit TIA-AGC différentiel lorsqu’une de

ses entrées est connectée directement à la photodiode et l’autre entrée est laissée en circuit

ouvert.

Dans la première partie, nous décrirons le montage associant une photodiode de

dimensions 5x25 µm et un TIA-AGC réalisé dans le cadre d’un projet antérieur. Une

description de la méthodologie de simulation mis en place sera faite. Les simulations

seront réalisées en tenant compte des conditions réelles du montage réalisé : prise compte

des découplages des circuits de polarisation et de la céramique HF de routage en sortie

du TIA, La bande passante, le taux de modulation et les temps de montée et descente

de la source optique en simulation seront ajustés pour correspondre au mieux à la source

optique utilisée sur le banc de mesure.

Dans la second partie de cette section, une comparaison entre les résultats de mesure

et les résultats de simulation sera proposée. Dans un premier temps, les paramètres [S]

mesurés et simulés seront comparés. Dans un second temps, une comparaison entre les

diagrammes de l’œil mesurés et simulés en sortie du montage pour un signal PRBS NRZ-

OOK à 10 Gb s sera présentée.

3.5.1 Description du montage PIN/TIA-AGC

La Figure 3.41 montre une photographie de l’embase photorécepteur réalisée et le

schéma de simulation associé et implémenté sous ADS. L’embase photorécepteur intègre

sur la même plateforme en cuivre-tungstène (CuW) une photodiode PIN de dimensions

5x25 µm2 et le circuit TIA-AGC. La photodiode est connectée sur une des entrées

différentielles du TIA, la seconde entrée est en circuit ouvert. Les fils de connexion,

entre chaque élément, sont modélisés par des inductances de 0, 15 nH. Cette modélisation

simplifiée est suffisante pour nos applications. La céramique de routage en sortie du circuit

TIA-AGC est représentée par le bloc “S2P” contenant la matrice S de la céramique simulée

à l’aide du logiciel HFSS, dont l’étude de la conception sera détaillée dans le chapitre 4.

Cette céramique intègre deux DC-block très large bande, un sur chaque sortie différentielle.
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TIA AGC

Simulation EM3D (HFSS)

Céramique sortie

S2P

S2P

DC-Block

DC-Block

Figure 3.41 – Méthodologie de simulation petit-signal du montage PIN/TIA-AGC
et vue d’ensemble du montage réalisé

3.5.2 Réponse électro-optique et coefficient d’adaptation

La Figure 3.42 montre le comportement en petit signal de l’embase photorécepteur.

La réponse électro-optique permet alors d’observer la limitation du récepteur, avec une

bande-passante à 3 dB inférieure à 20 GHz. Ce résultat est conforme à l’étude menée

au chapitre 2.

Le coefficient de réflexion en sortie (S22) est inférieur à 10 dB jusqu’à 32 GHz. Ce

coefficient, aussi appelé “pertes en retour” doit être le plus faible possible afin de garantir

une transmission optimale avec le circuit de décision ayant une impédance d’entrée de

50 Ω. La valeur référence de 10 dB pour les pertes en retour est généralement admise

pour nos applications. En effet, cette valeur garantit un bon interfaçage entre le récepteur

et le circuit de décision en aval. Le principe de mesure de la réponse-électro optique sera

détaillé au chapitre 4.
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Figure 3.42 – Réponse électro-optique et coefficient de réflexion mesurés (courbes
noires) et simulés (courbes grises) sur le photorécepteur PIN/TIA-AGC

Bien que nous observions un très bon accord entre les résultats de mesure et de

simulation, nous notons la présence de deux décrochements dans la réponse électro-optique

mesurée qui ne sont pas présents sur la courbe simulée. Plusieurs hypothèses peuvent être

formulées pour expliquer la présence de ceux-ci : modélisation des circuits de découplage

trop simple, connexion entre le TIA et la céramique HF pas suffisamment prise en compte

ou encore effet de résonance due à la cavité créée par la puce une fois celle-ci découpée

et amincie. Au-delà de 50 GHz, la remontée observée sur la courbe mesurée est due au

plancher de bruit de l’appareil de mesure.

3.5.3 Diagramme de l’œil

La source optique présentée dans la section 3.4 est ensuite utilisée afin de simuler

le comportement du récepteur en grand signal. Le banc de test numérique étant très

complexe à mettre en œuvre et nécessitant une reconfiguration pour chaque débit, le

photorécepteur n’a été mesuré qu’à 10 Gb s. La faible bande passante du montage ne

permet guère d’envisager de monter plus haut en débit.

La Figure 3.43 présente les diagrammes de l’œil mesuré et simulé à 10 Gb s pour une

puissance optique moyenne d’entrée de 0 dBm et un taux d’extinction de la source optique

égale 5, 5 dB.
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Figure 3.43 – Diagrammes de l’œil mesuré et simulé à 10 Gb s pour une puissance
optique moyenne de 0 dBm

Un très bon accord entre les grandeurs mesurées et simulées est observé. Le signal

mesuré apparait plus bruité qu’en simulation, ceci est dû au fait que le bruit optique de

la source ainsi que le bruit de grenaille de la photodiode ne sont pas pris en compte dans

la simulation.

3.5.4 Synthèse

Les performances atteintes par l’embase photorécepteur formée de l’association d’une

photodiode et d’un circuit TIA-AGC différentiel excité en mode asymétrique est conforme

à l’étude menée au chapitre 2 et ne permet pas d’atteindre des débits très élevés. Ceci

nous a conduit à développer des méthodes de conception de modules photorécepteurs

basées sur des approches de co-packaging et de co-désign pour monter en débit.

Le très bon accord entre les résultats de mesure et de simulation permet de valider notre

méthodologie de conception et de simulation de l’embase photorécepteur en petit signal et

grand signal. Ces résultats valident également le modèle électro-optique équivalent de la

photodiode et le modèle électrique équivalent du TIA-AGC utilisés lors des simulations.

Enfin, le modèle simplifié des fils de connexion, utilisé pour mener à bien notre étude,

est suffisant pour rendre compte du comportement de ceux-ci sur une très large bande de

fréquence.
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3.6 Photorécepteur SOAPIN/TIA-VGA : Solution

de co-packaging

L’architecture PIN/TIA décrite au paragraphe précédent, où la diode est directement

connectée au TIA, permet d’atteindre une très bonne sensibilité mais reste limitée en

bande passante et il sera difficile d’atteindre les débits importants que nécessiteront les

réseaux d’accès de nouvelle génération ou que nécessitent aujourd’hui les liaisons inter

et/ou intra data-centers.

Afin d’exploiter au mieux les performances des composants disponibles, au sein du

laboratoire III-V Lab, le groupe en charge de la conception et de la réalisation des modules

opto-électroniques développe des méthodologies et des techniques d’intégration appelées

“co-packaging”. L’architecture SOAPIN-RL-TIA est issue de ce travail.

3.6.1 Approche “co-packaging”

L’architecture du récepteur consiste à insérer un circuit d’adaptation entre le

photodétecteur et le circuit TIA. Le circuit d’adaptation consistant à insérer entre la

photodiode et le TIA une résistance RL parallèle est le plus simple à mettre en œuvre et il

permet de résoudre le problème de bande passante limitée mais cela se fait au détriment de

la sensibilité du récepteur en dégradant le rapport signal-sur-bruit. Aussi, pour augmenter

la sensibilité du récepteur sans dégrader la bande passante, l’idée est d’augmenter la

sensibilité du détecteur. La solution retenue est de remplacer la photodiode par une puce

SOA-PIN réalisée par intégration monolithique. La topologie du récepteur est présentée

Figure 3.44.

Figure 3.44 – Schéma bloc simplifié de l’architecture SOAPIN-RL-TIA

Le travail présenté dans ce paragraphe a bénéficié du soutien du projet ANR

JASMIN . L’un des aspects du projet ANR “JASMIN” est de développer des

récepteurs pour les applications dans les réseaux d’accès à un débit de 40 Gb s utilisant

le format de modulation tout-ou-rien (NRZ-OOK). Le module sera alors conçu afin de
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fonctionner de manière optimale à ce débit et ce format.

Pour mener à bien notre étude, dans un premier temps, l’influence de la charge RL

entre la photodiode et le TIA sera étudiée. Par soucis de clarté et de simplicité des

calculs, l’étude sera faite sur l’architecture TIA single-ended dont le comportement sera

très proche de celui de l’architecture différentielle. L’influence de la charge RL sera ainsi

étudiée en fonctionnement petit signal analogique et signal numérique, ainsi qu’en terme

de courant de bruit de l’architecture PIN/RL/TIA.

Suite à cela sera détaillé le calcul de la puissance minimale détectable par le

le photorécepteur SOAPIN-RL-TIA, en tenant compte des caractéristiques de chaque

élément. L’impact du gain du SOA et de la valeur de RL sur la puissance minimale

détectable seront ensuite étudiés. Suite à cela, les simulations en petit et grand signal

réalisées à l’aide du logiciel ADS permettront de définir la valeur optimale de RL. Pour

cela, l’environnement des simulations sera choisi de façon à être le plus proche possible

du montage photorécepteur réalisé, avec la prise en compte des fils de connexion, de la

céramique de routage et des circuits de découplage.

3.6.2 Effet de la charge parallèle RL sur les performances du

photorécepteur

Afin de palier au problème de limitation de la bande passante, la solution de

co-packaging la plus simple à mettre en œuvre consiste à insérer un circuit d’adaptation

intégrant une résistance parallèle RL entre le photodétecteur et l’amplificateur

transimpédance.

La Figure 3.45 représente de manière simplifiée l’architecture PIN-TIA intégrant une

résistance parallèle.

Figure 3.45 – Schéma simplifié de l’architecture PIN-TIA avec résistance parallèle
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Zin représente l’impédance équivalente constituée de la capacité équivalente de la

photodiode CD, de la capacité parasite d’entrée de l’amplificateur CA et de la résistance

parallèle RL. La fonction de transfert ZT vo iph s’écrit alors :

ZT

A

A 1

RF

1 RF
Zin A 1

(3.22)

avec :

Zin

RL

1 j!RLCT

avec CT CD CA (3.23)

La bande-passante à 3 dB est alors donnée par la relation suivante :

f 3dB

1

2⇡

A 1

RFCT

1

RLCT

(3.24)

En comparaison à la formule 2.65 donnant la fréquence de coupure de l’architecture

PIN-TIA, la bande passante est augmentée d’un terme 1 RLCT .

Cette architecture se situe à mi-chemin entre l’architecture transimpedance classique

et l’architecture faible-impédance, où l’on souhaite conserver les avantages du TIA

(amplification du signal, sortie différentielle) tout en ayant une bande passante plus élevée,

comme c’est le cas avec le montage faible-impédance. Néanmoins, plusieurs limitations

sont liées à cette architecture de photorécepteur.

3.6.2.1 Influence du montage sur la réponse en électro-optique

Le montage réel, illustré sous forme schématique Figure 3.46, permet de mieux

se rendre compte des “parasites de montage”, correspondant aux fils de connexion

représentés sous forme d’inductance sur le schéma, liée à l’intégration d’un circuit en

parallèle entre la photodiode et l’amplificateur transimpédance.

Figure 3.46 – Parasites de montages lors de l’intégration d’un circuit parallèle entre
la PIN et le TIA
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Les fils de connexion, représentés sous la forme d’inductance série par L1 et L2, vont

générés un effet de surtension sur la réponse en fréquence du récepteur, et leur valeur

n’est que très peu paramétrable, dépendant essentiellement de la longueur du fil. Il est

assez réaliste de considérer une inductance équivalente de l’ordre de 0.15 nF pour un fil

de connexion de longueur 100 à 150 µm. En prenant en compte les fils de connexion entre

la photodiode, la résistance d’adaptation et le TIA, la fonction de transfert du récepteur

peut s’écrire sous la forme :

ZT A
ZCT

ZL2
Rin RL

ZL2
Rin RL

ZL1
ZCT

ZL2
Rin RL

ZL2
Rin RL

(3.25)

où ZCT
1 jCT! avec CT la capacité équivalente totale telle que CT CD CA,

ZL1
jL1!, ZL2

jL2! et Rin RF A 1 avec RF 300 Ω.

Afin de mettre en évidence l’influence des fils de connexion, dans un premier temps,

la fonction transfert du récepteur pour différentes valeurs de RL à été étudiée et, dans un

second temps, les réponses en fréquence pour différentes longueurs de fils de connexion

en considérant RL constant et égale à 50 Ω ont été tracées.

Sur la Figure 3.47, le cas RL correspond à l’association directe entre la

photodiode et le TIA, les inductances parasites sont alors fixées à L1 0, 15 nF et

L2 0 nF . Pour les autres cas, L1 L2 0, 15 nF . La capacité totale est fixée à

CT 110 fF (CD 70 fF et CA 40 fF ).

Figure 3.47 – Influence de la valeur de RL et des fils de connexion sur la réponse
en fréquence du photorécepteur

Cet effet de sur-tension observé sur la fonction de transfert montre clairement

l’influence du montage sur les performances qui peut s’avérer très pénalisant dans le

cas où des formats de modulation plus complexes sont utilisés, notamment la modulation
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d’amplitude à quatre niveaux (PAM-4), où l’ouverture entre les différents niveaux devient

beaucoup plus critique.

3.6.2.2 Influence sur le comportement en grand signal

Pour compléter notre étude, nous avons observer l’influence du montage sur les

signaux numériques. Pour cela, des simulations numériques à l’aide du logiciel ADS

ont été réalisées en considérant le cas de l’association directe entre une photodiode

et le circuit TIA et le cas où la liaison entre la photodiode et le circuit TIA intègre

une résistance de 25 Ω en tenant compte des fils de connexion, comme illustré sur la

Figure 3.46.

La Figure 3.48 illustre l’influence du montage et plus particulièrement de la connexion

entre la photodiode et le TIA lorsque le photorécepteur est excité par un signal NRZ-OOK

à 40 Gb s et PAM-4 à 40 GBd observés en sortie du récepteur. Sur les graphiques, nous

avons tracé la bande passante et le diagramme de l’œil observé en sortie du récepteur

dans le cas d’une liaison directe entre la photodiode et le TIA (sans circuit d’adaptation)

et le cas ou le circuit d’adaptation est constitué d’une résistance RL parallèle de valeur

25 Ω.

Figure 3.48 – Effet du montage intégrant une charge parallèle

Ces simulations montrent une nouvelle fois la limitation en bande passante lors de

l’association directe PIN/TIA, qui résulte en une fermeture de l’œil à 40 Gb s et un

risque d’erreur important lors de l’utilisation du format de modulation PAM-4.

Lorsqu’une charge parallèle est intégrée, il est notable qu’en utilisant un format
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Gb/s et au delà

de modulation tout-ou-rien (NRZ-OOK), l’effet de sur-tension n’a que peu d’effet sur

l’ouverture de l’œil, et la décision par le circuit en aval de la valeur du bit reçu ne devrait

pas être entachée d’erreur lorsque l’instant de décision est pris à la moitié du temps-bit.

En revanche, sur le signal à plusieurs niveaux d’amplitude (PAM-4), la surtension

observée sur la fonction de transfert se répercute sur les niveaux voisins et diminue

l’amplitude d’ouverture de l’œil.

Cette étude montre que la réponse en fréquence du récepteur doit être parfaitement

contrôlée pour des formats de modulation plus complexes tel que le format PAM-4. Une

bande passante trop faible du récepteur entraine en une fermeture de l’œil, et un effet de

surtension important a pour conséquence de déformer et fermer l’œil. Ce comportement

est d’autant plus préjudiciable lorsque le format de modulation est du type multi-niveaux.

3.6.2.3 Influence du montage sur le bruit du récepteur

Cette architecture de photorécepteur est loin d’être optimale d’un point de vue

rapport signal-sur-bruit. Si la présence de la charge RL permet d’augmenter de manière

significative la bande passante du récepteur par rapport à l’approche PIN/TIA, elle a

aussi pour effet d’apporter une source de bruit supplémentaire qui a pour conséquence

de réduire la puissance minimale détectable.De plus, le gain de conversion global du

récepteur, calculé par le rapport de la tension de sortie sur la puissance optique injectée,

sera diminué d’un facteur RL RL Rin (où Rin est la résistance équivalente d’entrée

du TIA) du fait qu’une partie du photocourant généré par la photodiode va directement

transiter dans la résistance et ne sera pas amplifié par le TIA.

Les différentes composantes de bruit sont tracées sur la Figure 3.49. La composante

de bruit thermique iT,RL est calculée pour RL 50 Ω. ig,PIN représente le bruit de

grenaille de la photodiode, in,TIA correspond au bruit du TIA ramené en entrée et in,Total,

comme son nom l’indique correspond à la somme des différentes contributions de bruit.

La densité spectrale de bruit totale du récepteur à basse fréquence est alors égale à

23 pA Hz, contre 14 pA Hz dans le cas de l’association directe entre la photodiode

et le TIA, ce qui montre bien l’impact du bruit thermique supplémentaire introduit par

la présence de la résistance RL. Toutefois, pour les fréquences supérieures à 40 GHz,

c’est le bruit du TIA qui est prédominant.
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Figure 3.49 – Sources de bruit du montage avec RL en parallèle pour une puissance
optique d’entrée de 10 dBm

3.6.3 Calcul de sensibilité du photorécepteur SOAPIN/TIA

avec circuit d’adaptation

3.6.3.1 Rapport signal-sur-bruit

Afin de poursuivre l’étude sur l’impact de la résistance RL sur la sensibilité du

photorécepteur, le rapport signal-sur-bruit du photorécepteur pré-amplifié pour un signal

NRZ-OOK est défini par la relation :

SNR

2ER
ER 1

1 1
ER

PmoyGSOARPD
2

σ2
g,0 σ2

g,1 σ2
sig sp,0 σ2

sig sp,1 2 σ2
sp sp σ2

T σ2
TIA

1 2 exp
⇡f 3dB

B

(3.26)

Avec :

– GSOA le gain de l’amplificateur optique

– RPD la sensibilité de la photodiode

– Pmoy la puissance optique d’entrée moyenne

– σ2
g,0 1

le bruit de grenaille du détecteur correspondant respectivement au niveau de

puissance optique “0” et “1”

– σ2
sig sp,0 le bruit dû au battement entre l’émission spontanée et le signal utile

correspondant respectivement au niveau de puissance optique “0” et “1”

– σ2
sp sp le bruit dû au battement spontané-spontané

– σ2
T le bruit thermique dû à la charge RL

– σ2
TIA le bruit ramené en entrée du TIA

– ER le taux d’extinction de la source optique

– B le débit du signal numérique

– f 3dB
1
2⇡

A 1
RFCT

1
RLCT

la fréquence de coupure du photorécepteur
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Cette formule permet de prendre en compte la quasi totalité des caractéristiques de

la chaine de transmission, excepté le bruit de la source optique, que nous considérons

négligeable devant les autres sources de bruit.

Afin d’être plus proche des conditions expérimentales, le rapport signal-sur-bruit est

exprimé ici en fonction de la puissance optique d’entrée moyenne Pmoy, contrairement

aux formules du chapitre 2 qui étaient exprimées en fonction de la puissance maximale du

signal. Cette valeur moyenne Pmoy est alors pondérée d’un terme 2ER
ER 1

1 1
ER

permettant

d’obtenir l’amplitude crête-crête du signal (Pmax Pmin) en fonction du taux d’extinction

ER de la source optique et de la puissance moyenne du signal optique, seule valeur

mesurable expérimentalement.

Dans l’expression du SNR, les composantes de bruit sur les deux niveaux “0” et “1”

doivent être prise en compte. Les termes de bruit σ2
g et σ2

sig sp dépendent tous deux de la

puissance optique injectée et prendront deux valeurs distinctes, σ2
g,0 1

et σ2
sig sp,0 1

. Les

autres termes de bruit σ2
sp sp, σ

2
T et σ2

TIA sont indépendants de la valeur du signal injecté

et seront identiques sur les niveaux 0 et 1, d’où la présence du facteur multificatif x2 dans

la formule.

Le dernier terme 1 2 exp ⇡f 3dB

B
de la formule, permet de tenir compte des

interférences inter-symboles causées par une bande passante du récepteur f 3dB trop faible

devant le débit B considéré.

3.6.3.2 Puissance minimale détectable

A partir de l’équation 3.26, la puissance minimale détectable permettant d’atteindre

un SNR souhaité peut être calculée. L’expression de la puissance minimale détectable en

fonction des différentes contributions de bruit, du taux d’extinction de la source optique

et de la bande passante du récepteur s’écrit :

Pmin

SNR

1 2 exp
πf

3dB
B

2ER
ER 1

2
ER 1

GSOA 2qRPD 4R2
PDSsp ∆f Delta

2 2ER
ER 1

1 1
ER

GSOARPD
2

(3.27)

Avec

Delta
SNR 2ER

ER 1
2

ER 1

1 2 exp ⇡f 3dB

B

GSOA 2qRPD 4R2
PDSsp ∆f

2

4
2ER

ER 1
1

1

ER
GSOARPD

2 2SNR σ2
T σ2

TIA σ2
sp sp

1 2 exp ⇡f 3dB

B

8qRPDPsp∆f

(3.28)
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Cette équation va nous permettre par la suite d’étudier les influences des différents

éléments constituant le photorécepteur sur la puissance minimale détectable. Pour les

calculs à venir, les caractéristiques des composants sont les suivantes :

SOAPIN

– CD 70 fF (photodiode 5x25 µm2)

– RPD 0, 5 A W

– ⌘ 0, 4

– ⌘sp 2, soit un facteur de bruit Fn 2⌘sp 6 dB

– ⌫opt 10 THz (∆⌫sp 77 nm)

– GSOA 20 dB (hors étude sur GSOA)

TIA

– CA 40 fF

– A 2

– RF 300 Ω

– ic 18 mA

– rb 40 Ω

– gm 0, 4 S

Circuit équivalent

– f 3dB
1
2⇡

A 1
RFCT

1
RLCT

la fréquence de coupure du photorécepteur

– ∆f 1, 56.f 3dB

– ER (hors étude sur l’impact de la source)

Constantes

– q 1, 6e 19 C

– kB 1, 38e 23 m2kgs 2K 1

– h 6, 63e 34

– λ 1550 nm

– T 300 K

3.6.4 Impact de la résistance RL sur la puissance minimale

détectable

Une étude préliminaire est menée afin d’observer l’impact de la valeur de la charge

RL sur la puissance minimum détectable. Les calculs sont effectués à partir des données

des composants mesurées (gain du SOA, sensibilité de la diode).

La puissance minimale détectable pour obtenir un taux d’erreur binaire de 10 9 à

40 Gb s en fonction de la valeur de la charge RL, pour un amplificateur optique ayant un
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gain optique de 20 dB considéré constant quelque soit la puissance optique et une source

optique ayant un taux d’extinction ER infini est tracé sur la Figure 3.50 :

Figure 3.50 – Puissance minimale détectable par le récepteur en fonction de la
valeur de la charge RL

L’analyse de la courbe de la puissance minimale détectable en fonction de RL permet

d’en déduire qu’il existe une région autour de laquelle RL est optimale. Cette région

représente l’ensemble de valeurs de RL pour lequel la bande passante du récepteur est

égale à environ 0, 7 fois le débit binaire.

Pour une valeur plus faible de RL, la bande-passante du récepteur augmente et le

bruit total, par conséquent, aussi. Dans le même temps, l’amplitude du signal issue de la

photodiode diminue, ce qui a pour conséquence d’entrainer une dégradation du gain de

conversion du module, autrement dit son efficacité à convertir le signal optique en signal

électrique. Le rapport signal-sur-bruit se dégrade ainsi que la sensibilité du récepteur

(partie droite de la courbe).

Lorsque la valeur de RL augmente et se rapproche du cas de l’association directe PIN-

TIA (RL ), la bande-passante devient limitante, générant des interférences inter-

symboles et limitant ainsi la sensibilité du photorécepteur.

3.6.5 Détermination de la valeur de RL optimale

3.6.5.1 Mise en œuvre du circuit d’adaptation

La topologie du circuit d’adaptation est en réalité plus complexe qu’une simple

résistance d’adaptation RL en parallèle. En effet, ce circuit, se présentant sous la forme

d’un quadripôle, doit optimiser l’adaptation entre la photodiode et le TIA, mais aussi

permettre le routage des signaux HF entre la photodiode et l’entrée du TIA ainsi

qu’assurer le découplage des signaux DC. Il doit également permettre des mesures sous

pointes avant son intégration dans le boitier. Une photographie du quadripôle d’adaptation

et le circuit électrique équivalent implémenté sous ADS sont présentés Figure 3.51.
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Figure 3.51 – Photographie et circuit équivalent du circuit d’adaptation

Le quadripôle d’adaptation est constitué d’une ligne de transmission, d’une résistance

sérigraphiée et d’un DC-Block. Les accès de la ligne de transmission sont coplanaires,

permettant ainsi de pouvoir sérigraphier la résistance souhaitée en surface entre la ligne

“signal” et les plans de masse. De plus, ces accès coplanaires permettent de garantir

la continuité du plan de masse entre la photodiode et le TIA grâce aux “via-holes”

métallisés faisant la jonction avec la face arrière de la céramique, elle aussi métallisée.

Enfin, ces accès coplanaires permettent d’effectuer la mesure sous pointes de la ligne

de transmission afin de garantir son bon fonctionnement une fois le DC-Block reporté,

avant le montage complet en module. Ce DC-Block, qui est reporté sur une portion de

ligne micro-ruban, a pour rôle d’éliminer la composante continue du signal issu de la

photodiode qui est généré par l’émission spontanée du SOA. Nous pouvons remarquer que

l’extrémité de la céramique faisant face à la photodiode est inclinée. Ceci est dû au fait

que pour éviter tout retour du faisceau optique dans la puce SOAPIN qui engendrerait

un effet de cavité laser, le guide optique est tilté de 7 degrés. Le tilt de la céramique

permet donc de limiter la longueur des fils de connexion entre la puce SOA en s’adaptant

parfaitement. Ce montage est réalisé sur substrat Al2O3 (alumine) d’épaisseur 254 µm.

Afin de vérifier que le comportement du circuit d’adaptation est bien reproduit en

simulation, la mesure en transmission du circuit est réalisée et comparée au résultat de

simulation Figure 3.52.
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Figure 3.52 – Paramètre de transmission mesuré (courbe noire) et simulé (courbe
grise) du circuit d’adaptation

L’écart observé sur le paramètre S21 (max 1 dB à 40 GHz) vient du fait que pour

être caractérisé en transmission, le circuit à dû accueillir un fil de connexion afin de court-

circuiter la discontinuité permettant de monter le DC-Block. En simulation, la ligne est

considérée continue.

Les pertes mesurées et simulées sont néanmoins relativement proches. La modélisation

du circuit d’adaptation à l’aide des éléments de la bibliothèque d’ADS devra donc

permettre d’anticiper correctement son influence au sein du montage photorécepteur.

3.6.5.2 Méthodologie de simulation

La Figure 3.53 montre le schéma de simulation du montage récepteur implémenté sous

ADS.

Figure 3.53 – Méthodologie de simulation du récepteur avec charge RL

Le montage photorécepteur est composé de quatre éléments que nous avons fait

apparaitre distinctement sur le schéma :
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– La puce SOAPIN dont les dimensions de diode sont 5x25 µm2. Le gain en courant

de la source utilisée dans le modèle électro-optique de la phodiode est adapté de

manière à prendre en compte le gain du SOA.

– Le quadripôle d’adaptation.

– Le TIA-VGA et ses circuits de découplages associés.

– La céramique HF de sortie qui permet de router les signaux vers les connecteurs

HF du boitier photorécepteur.

La puce SOAPIN est connectée en entrée du circuit d’adaption. La sortie du circuit

d’adaptation est connectée sur une des entrées différentielles du circuit TIA-VGA ; la

seconde entrée de la paire différentielle est en circuit ouvert. Les fils de connexion, entre

chaque élément, sont modélisés par des inductances de 0, 15 nH.

La céramique de routage en sortie du circuit TIA-VGA est représentée par le bloc

“S2P” contenant la matrice S de la céramique simulée à l’aide du logiciel HFSS, dont la

conception sera détaillée dans le chapitre 4. Cette céramique intègre deux DC-block très

large bande, un sur chaque sortie différentielle.

Afin de reproduire le plus fidèlement possible les conditions de montage en simulation,

les circuits de polarisation sont découplés de la même façon qu’ils le sont sur l’embase

photorécepteur. Ainsi, les découplages des alimentations DC du circuit TIA ne sont plus

effectués idéalement mais sont liés au TIA par des inductances représentant les fils de

connexion.

3.6.5.3 Résultats des simulations croisées petit et grand signal :

Détermination de RL optimale

La courbe tracée sur la Figure 3.50 a permis de montrer que la valeur optimale

de RL permettant d’obtenir la puissance minimum détectable la plus faible pour un

débit binaire de 40 Gb s était proche de 200 Ω. Les simulations en grand et petit signal

à l’aide des modèles précis des composants utilisés va nous permettre via une étude

comportementale de confirmer cette valeur où bien de la remettre en question.

Sur la Figure 3.54 sont tracées les réponses électro-optiques simulées du récepteur pour

différentes valeurs de la charge RL, dans les conditions de polarisation nominales du TIA

(Vbw 3, 3 V ) et lorsque la bande passante de ce dernier est réduite (Vbw 1, 8 V ).
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Figure 3.54 – Réponse électro-optique du récepteur en fonction de la valeur de RL

Lorsque la résistance du circuit d’adaptation est supérieure à 200 Ω, une forte

décroissance (Roll-off basse fréquence), supérieure à 3 dB, de la réponse électro-optique

est observée sur la gamme de fréquence 0 20 GHz .

Ce comportement, pour de forte valeur de RL ( 100 Ω), va dégrader le signal en sortie,

en introduisant des interférences inter-symboles et de la gigue temporelle. Les interférences

inter-symboles vont avoir pour effet de fermer le diagramme de l’œil verticalement, tandis

que la gigue va fermer l’œil horizontalement. La Figure 3.55 montre l’impact que peut

avoir une “bande passante chahutée” sur le diagramme de l’œil pour un signal NRZ-OOK

à 40 Gb s. Il est alors essentiel de choisir une valeur de RL plus faible afin d’obtenir un

signal en sortie de meilleur qualité.

Figure 3.55 – Diagramme de l’œil simulé à 40 Gb s pour RL 200Ω

Lorsque RL diminue, le “Roll-off” observé en basse fréquence sur la réponse électro-

optique disparait pour des valeurs de RL inférieures à 100 Ω et l’effet de sur-tension

devient prépondérant ( 4, 5 dB) pour RL 50 Ω et la décroissance basse fréquence de

la réponse O/E disparait pour RL inférieure à 100 Ω.

Le circuit TIA-VGA ayant une bande-passante réglable via la tension de polarisation

Vbw, il est possible de déterminer une valeur de Vbw pour laquelle la bande-passante sera

optimisée afin de réduire l’effet de sur-tension. En réduisant la tension à Vbw 1, 8 V et
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en utilisant une charge RL 50 Ω, la réponse en fréquence observée sur la Figure 3.54b)

présente une fréquence de coupure à 3 dB de 38 GHz, tout en ne subissant que peu

d’ondulation sur la bande-passante (roll-off ou peaking).

La Figure 3.56 montre les diagrammes de l’œil simulés avec RL 50 Ω pour deux

valeurs de Vbw. Lorsque Vbw 3, 3 V , l’effet de sur-tension observé sur la réponse

électro-optique se répercute sur le comportement en grand signal, avec des fluctuations

autour des niveaux moyens “0” et “1” importantes. En réduisant alors Vbw à 1, 8 V , le

diagramme de l’œil obtenu est parfaitement ouvert et les niveaux ne sont plus affectés

par l’effet de sur-tension, ce qui est le résultat de la réponse en fréquence “plate” sur la

bande utile.

Figure 3.56 – Diagrammes de l’œil simulés à 40 Gb s pour RL 50 Ω

3.6.6 Impact de la bande passante du récepteur sur la puissance

minimale détectable

Nous avons montré dans l’étude théorique menée précédemment qu’il existe une valeur

de la résistance d’adaptation optimale qui permet d’obtenir le meilleur compromis entre

bande passante et rapport signal-sur-bruit qui dépend du débit visé par l’application.

Lors de la mise en œuvre du circuit d’adaptation, la valeur retenue de la résistance

de charge est légèrement différente de la valeur optimale. Il est donc intéressant d’évaluer

l’impact de cette différence sur les performances du récepteur en termes de sensibilité.

La Figure 3.57 représente l’évolution de la puissance minimale détectable dans le cas

d’un photorécepteur dont la bande passante est constante (courbe en noir) et dans le cas

où le photorécepteur aurait une bande passante adaptée à chaque débit (courbe en gris),

soit f 3dB 0, 7B pour un signal NRZ.
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Figure 3.57 – Puissance minimale détectable théorique pour le récepteur
SOAPINTIA.

Le plancher obtenu sur la sensibilité du photorécepteur dont la bande passante est

fixe (courbe en noir) est dû au fait que le bruit total est constant même à faible débit

étant donné que la fréquence de coupure du récepteur de varie pas. A plus haut débit, la

sensibilité commence à chuter en raison de la bande passante du récepteur devenant trop

faible devant le débit.

La courbe en gris représente la valeur minimale de la puissance détectable qu’il serait

possible d’atteindre pour cette architecture de photorécepteur pour obtenir un taux

d’erreur de 10 9 en fonction du débit si la bande passante du récepteur était optimisée pour

chaque débit. Nous observons que la puissance minimale détectable par le photorécepteur,

dont la bande passante est constante, tend vers cette limite pour les débits que nous

visions, compris entre 40 Gb s et 80 Gb s.

3.6.7 Impact du gain du SOA sur la puissance minimale

détectable

L’intégration du SOA permet de gagner en sensibilité en augmentant le rapport

signal-sur-bruit. Paradoxalement, il est aussi limitant à forte valeur. En effet, dans la

formule 3.26, nous voyons que le numérateur du SNR évolue en fonction du carré du gain

du SOA, ce qui aura pour effet d’augmenter le rapport signal-sur-bruit. Néanmoins, au

dénominateur, le gain du SOA intervient dans les deux termes de bruit σ2
g et σ2

sig sp. Le

bruit de battement entre le signal et l’émission spontanée du SOA, symbolisé par le terme

σ2
sig sp évolue lui aussi en fonction du carré du gain du SOA. Pour cette raison, à gain

élevé, le rapport signal-sur-bruit et donc la sensibilité du photorécepteur n’évoluera plus.

L’évolution de la puissance minimale détectable en fonction du gain du SOA est tracé

Figure 3.58.
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Figure 3.58 – Puissance minimum détectable par le récepteur en fonction de la
valeur du gain du SOA

3.6.8 Impact de la source optique sur la qualité du signal reçu

Comme nous l’avons évoqué lors de la présentation du modèle de source optique grand

signal utilisée en simulation au paragraphe 3.4, le signal généré par la source aura un

impact critique sur la qualité du signal reçu. Les deux paramètres essentiels de la source

optique sont sa bande passante et son taux d’extinction ER.

3.6.8.1 Influence du taux d’extinction de la source

La Figure 3.59 trace l’évolution de la puissance minimale détectable calculée à partir

de l’équation 3.27, en fonction de la valeur du taux d’extinction.

Figure 3.59 – Puissance minimum détectable par le récepteur en fonction de la
valeur du taux d’extinction de la source optique

Les valeurs typiques de taux d’extinction pour les modulateur électro-absorbant sont

comprises entre 5 et 10 dB. L’évolution de la courbe de la sensibilité du photorécepteur

en fonction du taux d’extinction montre clairement qu’en dessous de 20 dB d’extinction,

la source optique entraine une pénalité supplémentaire sur la sensibilité du récepteur.
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Lorsque le taux d’extinction de la source optique passe de 10 dB à 5 dB, la pénalité due

à la source optique sur la sensibilité du récepteur est d’environ 3 dB.

3.6.8.2 Influence de la bande passante de la source

L’influence de la bande passante est illustrée par des résultats de mesure au débit élevé

de 64 Gb s. La Figure 3.60 montre les signaux générés en sortie de deux sources optiques

différentes, puis le signal en sortie du récepteur suivant l’utilisation de l’une ou l’autre des

deux sources optiques.

Figure 3.60 – Influence de la source sur le signal détecté

La source optique composée de l’association du circuit sélecteur-driver “SEL1V DDA

III-V Lab” et du module laser modulateur “III-V Lab HLM” apparait plus filtrée que

la source optique composée d’un “Mux-Driver Anritsu MP1861A” et du module laser

modulateur “III-V Lab HLM” , ce qui a pour effet de fermer l’œil verticalement à la

réception. De plus, la gigue temporelle est elle aussi plus importante, entrainant une

fermeture horizontale de l’œil. Cette expérience montre que les performances obtenues en

réception sont fortement dépendantes de la qualité du signal émis.

3.6.9 Synthèse

Une étude théorique préliminaire se basant sur un montage SOAPIN/RL/TIA-VGA

constitué d’éléments “idéaux” a permis de montrer qu’il existait une impédance de charge

optimale et une valeur minimum du gain SOA qui nous permet d’espérer atteindre une

sensibilité de 25 dBm pour un taux d’erreur de 10 9 pour un signal NRZ-OOK à 40Gb s.
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Les contraintes de montage et de packaging liées aux processus d’assemblage

introduisent des contraintes supplémentaires qu’il est difficile de prendre en compte

par une approche analytique. Ainsi, dans un second temps, une analyse basée sur des

simulations simultanées en petit et grand signal de type circuit en prenant en compte

les modèles électro-optiques des différents composants (détecteur, TIA-VGA, parasites),

nous a permis d’optimiser le circuit d’adaptation et d’en déduire la valeur optimale de la

charge RL à intégrer.

En comparant les valeurs obtenues lors des deux études, nous observons une différence

entre les deux valeurs optimales : RL optimale est égale à 200 Ω lors de l’analyse théorique

alors qu’elle a été choisie égale à 50 Ω après les simulations de type circuit. Ce décalage

observé entre les deux valeurs de RL est imputable en grande partie aux contraintes

packaging.

3.6.10 Etude comparative

L’étude faite tout au long de ce chapitre sur la sensibilité théorique du photorécepteur

SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation permet de comparer les performances de cette

architecture avec l’architecture APD/TIA, actuellement déployée dans les réseaux

optiques.

Comme nous l’avons évoqué dans le chapitre 2, la principale limitation de l’architecture

APD/TIA vient actuellement de la bande passante limitée des photodiodes à avalanche.

Il semble en effet, aujourd’hui, difficile d’envisager d’utiliser le montage APD/TIA pour

des débits supérieurs à 25 Gb s. Toutefois, il nous semble intéressant d’effectuer une étude

comparative en terme de sensibilité en fonction du débit entre le montage SOAPIN/TIA

avec circuit d’adaptation et le montage APD/TIA. L’objectif étant de situer la frontière

du domaine d’application entre les deux approches.

La Figure 3.61 représente la puissance minimale détectable pour atteindre un taux

d’erreur binaire de 10 9 en fonction du débit du signal NRZ-OOK, pour le montage

SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation et le montage APD/TIA.

L’estimation de la puissance minimale du montage APD/TIA s’effectuer à partir de

l’expression du rapport signal-sur-bruit donné par la formule suivante :

SNR
MPmoyRPD

2ER
ER 1

1 1
ER

2

2qM2FA∆f RPD
2ER
ER 1

2
ER 1

Pmoy Iobs 2σ2
TIA

1 2 exp
⇡f 3dB

B

(3.29)

où M est le facteur de multiplication de la photodiode, RPD le coefficient de réponse

de la photodiode, Iobs le courant d’obscurité, Pmoy la puissance optique moyenne et σ2
TIA

le courant de bruit ramené en entrée du TIA calculé de la même manière que pour le
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photorécepteur SOAPIN/RL/TIA.

Figure 3.61 – Comparaison de la puissance minimale détectable entre l’architecture
SOAPIN/RL/TIA et l’architecture APD/TIA

Pour cette étude comparative, nous avons considéré trois bande-passantes différentes

du montage APD/TIA.

Au-delà de 20 Gb s, le montage SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation permet

d’espérer atteindre des sensibilité à 10 9 bien supérieure que le montage APD/TIA.

Pour les débits inférieurs à 20 Gb s, l’approche APD/TIA est à privilégiée.

Au débit de 20 Gb s, les deux approches sont en concurrence et permettent d’espérer

des performances comparables.

3.7 Photorécepteur PIN-PeTIA : Solution de co-

design

La solution de co-packaging développée précédemment a permis d’exploiter au

maximum les capacités des composants développés au laboratoire III-V Lab, et a

permis, sur le court terme, de répondre aux besoins des transmissions dans les réseaux

d’accès utilisant un format de modulation tout-ou-rien (NRZ-OOK) à 40 Gb s. Cette

solution comporte néanmoins un certains nombres d’inconvénients liés à l’utilisation d’une

charge d’adaptation entre la photodiode et le TIA, permettant d’augmenter la bande-

passante jusqu’alors limitée par la capacité d’entrée équivalente du récepteur. Parmi ces

inconvénients, nous pouvons noter :

– Un mauvais contrôle de la réponse en fréquence du photorécepteur, donnant

lieu à une ondulation de cette dernière (peaking ou roll-off ) qui augmente le

risque d’interférence inter-symboles, inhibant la possibilité d’utiliser des formats

de modulation multi-niveaux.

– Une forte diminution du gain de conversion liée au transfert d’une partie du

photocourant dans la résistance d’adaptation.
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– Un rapport signal-sur-bruit dégradé. Nous avons d’une part, une partie du signal

issu de la photodiode qui est transféré à la charge RL et n’est donc pas transmis et

d’autre part, une augmentation du bruit thermique engendré par la résistance de

charge.

– La réalisation et le montage du module sont complexes à mettre en œuvre.

Pour toutes ces raisons et dans le but d’améliorer et d’optimiser les performances des

photorécepteurs, une solution alternative est proposée. Il s’agit de concevoir un nouvel

amplificateur transimpédance, baptisé PeTIA (Pre-equalizing TransImpedance Amplifier)

directement adapté aux caractéristiques de la photodiode utilisée et permettant de

réaliser une fonction de pré-égalisation du signal : nous parlons alors de solution de

co-design.

Dans la première partie du paragraphe, nous reviendrons sur les origines de la

limitation en fréquence des montages photorécepteurs associant une photodiode à

un circuit TIA différentiel, pour ensuite présenter le principe de pré-égalisation que

nous proposons d’intégrer à l’étage d’entrée du circuit TIA. Cette approche constitue

l’originalité de ce travail.

Dans la seconde partie du paragraphe, la solution permettant de réaliser la fonction de

pré-égalisation sera présentée. Cette solution consiste à utiliser des lignes de transmission

dissymétrique sur chacune des deux entrées du TIA, en jouant sur le retard et la

modification d’impédance apportés par celles-ci. Un rappel sur le comportement des lignes

de transmission sur substrat semi-isolant sera fait, puis les différentes étapes de conception

de l’étage d’entrée du TIA permettant de réaliser cette fonction de pré-égalisation seront

détaillées.

Il est difficile d’établir un facteur de mérite quantifiable pour optimiser la réponse

en fréquence d’un photorécepteur. La méthodologie de simulation mise en place lors

des conceptions précédentes ayant montrée un très bon accord entre les résultats de

mesure et de simulation sera reconduite pour optimiser cette nouvelle architecture de

photorécepteur.

La dernière partie de ce paragraphe présente le circuit PeTIA réalisé et les premières

mesures effectuées sous pointes associées.
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3.7.1 Principe de la pré-égalisation

3.7.1.1 Origine de la limitation en bande-passante

Comme nous avons pu l’évoquer à plusieurs reprises, l’architecture PIN/TIA est limitée

en bande passante et sa fréquence de coupure à 3 dB est définie par l’équation :

f 3dB

A 1

2⇡RFCT

(3.30)

Pour l’architecture TIA différentiel en mode asymétrique, c’est à dire lorsque la

photodiode est connectée sur un des accès tandis que l’autre accès est non connecté

et considéré idéal (circuit ouvert parfait), la bande passante à 3 dB est définie par

l’équation suivante :

f 3dB

1 2A

2⇡ 1 A RFCT

(3.31)

où RF est la résistance de contre réaction et CT la capacité totale équivalente formée

par le détecteur et l’étage d’entrée du TIA. Ces deux expressions montrent que nous avons

peu de liberté pour augmenter cette fréquence de coupure.

La Figure 3.62 représente sur le même graphe l’évolution de la fonction de transfert

calculée en fonction de la fréquence pour les deux montages suivants : Photodiode associée

à un TIA et photodiode associée à un TIA différentiel.

Figure 3.62 – Comparaison de la réponse en fréquence de l’architecture PIN/TIA
single-ended et PIN/TIA différentiel
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Pour tracer les courbes, nous avons considéré les paramètres suivants :

– Capacité totale (photodiode et TIA) CT CD CA 40 40 80 fF

– Résistance de contre-réaction RF 300 Ω

– Gain en tension de l’amplificateur A 2

Bien que l’architecture PIN/TIA différentiel présente une bande passante limité, nous

allons montrer dans ce paragraphe que l’utilisation d’un TIA différentiel offre une marge

de manœuvre supplémentaire quant au contrôle de la réponse en fréquence. Pour cela

nous allons exploiter l’effet de l’entrée non connectée.

3.7.1.2 Intérêt de la pré-égalisation

Dans le paragraphe précédent, nous avons montré que l’association PIN/TIA présente

une bande passante limitée. Avec l’augmentation des débits des signaux numériques, ce

filtrage passe-bas du signal qui en découle risque d’entrainer une forte dégradation de la

qualité du signal en sortie du récepteur.

Pour remédier à la coupure passe-bas de la photodiode, l’idée est de lui associer un

circuit TIA dont la forme de la bande passante présente une sur-tension qui s’oppose à la

coupure RC de la photodiode.

La Figure 3.63, présente sous forme de graphique le principe de pré-égalisation à l’aide

de résultats de simulation.

Figure 3.63 – Schéma de principe de la pré-égalisation
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La Figure 3.63a) montre les caractéristiques des composants (PIN et TIA) dans un

environnement de “test”, à savoir chargé en sortie par 50 Ω concernant la photodiode, et

chargé en entrée et sortie par 50 Ω concernant le TIA. Dans ces conditions, les réponses

en fréquence individuelles des deux composants sont idéales. La photodiode possède une

fréquence de coupure autour de 60 GHz, et le TIA présente un gain transimpédance plat

avec une fréquence de coupure supérieure à 40 GHz. Néanmoins, l’association de ces deux

composants résulte en une fréquence de coupure globale du photorécepteur avoisinant les

20 GHz.

Pour remédier à cela, l’allure du gain transimpédance est volontairement distordu afin

de compenser la réponse globale lors de l’association du TIA avec la photodiode, comme

illustré sur la Figure 3.63b). Nous voyons qu’il est alors possible, grâce au principe de

pré-égalisation, de doubler la fréquence de coupure par rapport au cas de la Figure 3.63a)

3.7.1.3 Avantage de la pré-égalisation adaptée à la photodiode

Afin d’optimiser au mieux les performances du photorécepteur, il est nécessaire de

concevoir un amplificateur transimpédance dont l’interface d’entrée est parfaitement

adaptée à la photodiode et permet une pré-égalisation du signal pour compenser la

limitation en bande-passante lors de l’association directe des deux composants.

La Figure 3.64 montre les résultats comportementaux de simulations d’un

photorécepteur suivant l’architecture adoptée à 50 Gb s.

Figure 3.64 – Evolutions possibles d’un photorécepteur : Simulations des
performances sur la réception de signaux NRZ à 50 Gb s et PAM-4 à 50Gbd
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Le premier cas, illustrant l’association directe de la photodiode avec l’amplificateur

transimpédance, montre la limitation en bande-passante, évoquée précédemment, qui se

traduit par une fermeture verticale de l’œil et donc des interférences inter-symboles. Le

manque de bande passante est rédhibitoire pour l’utilisation de formats de modulation

à plusieurs niveaux d’amplitudes. Le diagramme de l’œil simulé en PAM-4 est ainsi

totalement fermé.

Le second cas montre les diagrammes de l’œil en sortie du récepteur intégrant un circuit

d’adaptation entre la photodiode et le TIA. L’analyse présentée dans la section 3.6.2 est

ici bien illustrée. Le gain en bande-passante par rapport à l’association PIN/TIA est

bien visible, l’œil simulé en NRZ n’est plus fermé verticalement. En revanche, l’effet de

surtension est bien présent et constitue, là-encore, une limitation évidente lorsque le format

de modulation PAM-4 est utilisé. De plus, l’amplitude de l’œil est fortement diminuée par

rapport au cas où la photodiode est directement connectée au TIA.

Le dernier cas montre les performances obtenues en simulation en utilisant la

solution proposée dans cette thèse : l’association de la photodiode avec l’amplificateur

transimpédance pré-égaliseur. Ces résultats montrent alors bien l’intérêt de cette

architecture : la réponse en fréquence peut être optimisée de manière à obtenir une

bande-passante importante tout en ayant une faible variation de l’amplitude sur la bande

considérée, autrement dit, une réponse en fréquence plate. Cela permet alors d’utiliser le

format de modulation PAM-4 à 50 Gbd. Le photorécepteur est alors capable de travailler

à un débit de 100 Gb s en détection directe.

3.7.2 Intégration de la fonction de pré-égalisation au TIA

différentiel

L’un des axes de recherche de cette thèse a été de démontrer qu’il est possible

d’augmenter la bande passante d’un récepteur en exploitant le comportement différentiel

de l’amplificateur, dont une seule des deux entrées est connectée au photodétecteur, l’autre

étant laissée en circuit ouvert. Cela revient à intégrer une fonction de pré-égalisation

directement sur l’amplificateur transimpédance, dont la conception aura été faite en

tenant compte des caractéristiques de la photodiode retenue pour notre application :

nous parlerons alors de co-design de la puce TIA.

3.7.2.1 Architecture du photorécepteur

Il est courant d’utiliser une approche différentielle dans les systèmes de transmission

optiques, ayant pour avantages d’être plus stable, d’être moins sensible au bruit et de

fournir une amplitude de sortie plus importante que l’approche single-ended.
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La Figure 3.65 montre le schéma-bloc du photorécepteur utilisant la nouvelle

architecture d’amplificateur transimpédance avec pré-égalisation intégrée.

Figure 3.65 – Schéma-bloc du photorécepteur PIN-PeTIA

L’élément Zin2 symbolise l’impédance optimisée sur l’entrée non-connectée du PeTIA,

permettant de réaliser la fonction de pré-égalisation.

3.7.2.2 Expression du gain transimpédance

L’expression de la fonction de transfert ZT ! peut s’écrire sous la forme du produit

du gain en tension “single-ended” vout1 vin1 par l’impédance d’entrée :

ZT !
vout1

iph

vout2

iph

vout1

vin1
Zin1 GvZin1 (3.32)

a) Gain en tension

Les expressions des tensions de sortie vout1 et vout2 en fonction des tensions d’entrées

sont données par les deux formules ci-dessous :

vout1 A vin1 vin2 (3.33)

et

vout2 A vin1 vin2 (3.34)

Où A est le gain en tension pseudo-différentiel de l’amplificateur.
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Le gain en tension “single-ended” Gv s’écrit alors :

Gv

vout1

vin1

vout2

vin1
A
vin1 vin2

vin1
A 1

vin2

vin1
(3.35)

or

vin2
Zin2vout2

RF2 Zin2

(3.36)

En remplaçant vout2 par son expression 3.34, nous obtenons la relation suivante entre

vin2 et vin1,

vin2

vin1

AZin2

RF2 Zin2

1 AZin2

RF2 Zin2

(3.37)

En combinant les équations 3.35 et 3.37, nous en déduisons l’expression du gain Gv :

Gv

A

1 AZin2

RF2 Zin2

(3.38)

b) Impédance d’entrée équivalente

L’impédance d’entrée équivalente Zin1 dépend de la capacité totale équivalente CT et

des résistances de contre-réaction RF1 et RF2 et peut s’exprimer de la manière suivante :

Zin1

vin1

iph

RF1

1 jCTRF1!
A

1
AZin2

Zin2 RF2

(3.39)

c) Gain transimpédance

A l’aide des équations 3.32, 3.38 et 3.39, la fonction de transfert ZT ! peut s’écrire :

ZT !
A

1 AZin2

Zin2 RF2

RF1

1 jCTRF1!
A

1
AZin2

Zin2 RF2

(3.40)

Après simplification, nous obtenons l’expression suivante :

ZT !
ARF1

1 jCTRF1! 1 AZin2

Zin2 RF2

A
(3.41)

La fonction de transfert dépend de l’impédance Zin2 présente sur l’accès 2 non connecté

du TIA différentiel. En choisissant judicieusement Zin2, il est possible d’augmenter la

bande passante du montage. L’expression du gain transimpédance peut s’exprimer en

fonction du rapport ↵ entre les tensions vin1 et vin2 en entrée du TIA différentiel.
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d) Expression du gain transimpédance en fonction du rapport ↵

L’expression du gain transimpédance en fonction du rapport ↵ des tensions vin1 et vin2

en entrée du TIA différentiel tel que ↵ vin2 vin1 est donnée par la formule suivante :

ZT

A.RF1 1 ↵
RF1 ZCT

ZCT
A 1 ↵

(3.42)

avec ZCT 1 jCT! .

e) Analyse du rapport ↵

Le rapport entre les tensions d’entrées du TIA peut s’écrire :

↵
vin2

vin1

A
A 1

1 RF2

1 A Zin2

(3.43)

La tension Vin2 sur l’entrée non connectée du TIA différentiel est l’image atténuée

et retardée de la tension Vin1 sur l’entrée connectée du TIA, caractéristique du principe

d’égalisation, développé au paragraphe 2.3.4.3. La Figure 3.66, représente une image à

l’instant t des tensions simulées Vin1 et Vin2 présentes en entrée du TIA.

Figure 3.66 – Tensions d’entrée du TIA

Ainsi le TIA est équivalent au circuit représenté sur la Figure 3.67.
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Figure 3.67 – Schéma équivalent du TIA avec pré-égalisation

Avec ↵ A A 1 et ⌧ qui représente le retard induit par le terme RF2 Zin2 A 1 .

3.7.3 Mise en évidence de la fonction d’égalisation intégrée

3.7.3.1 Détermination du retard optimal

A partir de la fonction de transfert 3.42 et du rapport des tensions d’entrée 3.43,

nous pouvons montrer qu’un retard contrôlé sur l’entrée non-connectée du TIA permet

d’agir sur la fonction de transfert du photorécepteur, en augmentant la bande-passante

jusqu’alors limitée par la capacité parasite équivalente, et donc de réaliser une fonction

d’égalisation.

En plus de la fréquence de coupure élevée, il est important pour un photorécepteur

d’avoir la fonction de transfert la plus plate possible. En effet, des ondulations ou des effets

de surtension dans la bande utile risquent de pénaliser la sensibilité du photorécepteur,

notamment lorsque l’on souhaite utiliser des formats de modulation multi-niveaux tel que

le PAM-4.

La Figure 3.68 représente la fonction de transfert calculée du photorécepteur pour

différentes valeurs de retard ⌧ imposées sur l’entrée non-connectée du TIA, dans le cas

où la capacité totale équivalente est fixée à CT CA CD 40 40 80 fF et avec

RF1 300 Ω.

Pour ⌧ 0 ps la fonction de transfert du récepteur illustre bien la limitation en

bande passante lorsque l’entrée du TIA est conçue de manière classique, avec de simples

plots de connexion pour câbler la photodiode. Augmenter le retard ⌧ présenté sur l’entrée

non connectée, autrement dit, modifier l’impédance présentée sur cette entrée, permet

d’augmenter la fréquence de coupure du récepteur. Néanmoins, un retard trop important

génère un effet de surtension non désiré, et il sera nécessaire de bien définir la valeur du

retard à imposer en fonction des modèles précis des composants utilisés pour concevoir le

récepteur.
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Figure 3.68 – Fonction de transfert du photorécepteur en fonction du retard
introduit sur l’entrée de l’amplificateur différentiel non connectée à la photodiode

3.7.3.2 Détermination de l’impédance optimale

Une nouvelle étude est faite en traçant la fonction de transfert 3.42 à partir de

l’impédance Zin2 présentée sur l’entrée non connectée du TIA, en considérant le rapport

entre les deux tensions d’entrées définis par l’équation 3.43.

Afin de faire tendre l’impédance présentée à l’entrée de la paire différentielle

du TIA non connectée à la photodiode vers l’impédance présentée à l’entrée de la

paire différentielle du TIA connectée à la photodiode, qui dépend majoritairement de

l’impédance du détecteur et est donc capacitive, nous considérons dans la relation 3.43,

Zin2 1 jCin2! . Nous faisons ensuite varier la capacité Cin2 afin d’observer le

comportement sur la réponse en fréquence du récepteur, tracée sur la Figure 3.69.

Figure 3.69 – Fonction de transfert du photorécepteur en fonction de l’impédance
sur l’entrée de l’amplificateur différentiel non connectée à la photodiode

Cin2 40 fF correspond au cas “réaliste” tenant compte de l’impédance d’entrée

du TIA sur l’entrée non connectée à la photodiode (pour rappel, nous considérions

l’impédance du TIA sur l’entrée connectée à la photodiode de l’ordre de 40 fF ).
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Cin2 80 fF correspond au cas proche de l’optimum, lorsque Cin2 CT où CT est la

capacité totale considérée dans Zin1.

De manière identique aux résultats obtenus sur la Figure 3.68, lorsque la capacité

Cin2 dépasse une certaine valeur et devient par conséquent trop importante, la réponse

en fréquence présente un effet de surtension. Cet effet, au même titre que la chute de la

bande passante obtenue lorsque Cin2 est trop faible, n’est pas souhaité. Il convient donc

d’optimiser la valeur de Zin2 pour obtenir la réponse en fréquence la plus plate.

3.7.4 Simulations à l’aide du modèle complet du TIA

La structure de base de l’amplificateur est la même que le TIA-VGA présenté

auparavant, à savoir un étage transimpédance constitué d’une paire différentielle avec

résistance de contre-réaction, suivi d’un étage d’amplification de type Cherry-Hooper. Les

étages à gain variable ont ici été supprimés afin de pouvoir mettre en avant la fonction

de pré-égalisation souhaitée en ayant le moins d’éléments à risque lors de la réalisation

du circuit.

L’étude menée au paragraphe 3.7.2 a permis de montrer qu’il existe une relation entre

les deux signaux présents sur les deux entrées différentielles de l’étage TIA et qu’il était

possible, en agissant sur le décalage temporel et sur le rapport d’amplitude entre ces deux

signaux, d’augmenter très significativement la bande passante du photorécepteur.

Dans notre simulation, un retard pur idéal est ajouté au niveau de l’entrée non

connectée de l’étage TIA différentiel. Pour cela, nous utilisons l’élément “TD1” (Time

Delay) de la bibliothèque du logiciel ADS.

La Figure 3.70 montre l’étage d’entrée de l’amplificateur : l’entrée 1 est connectée à

la photodiode et l’entrée 2 est en circuit ouvert. L’élément “TD1” apparait en rouge sur

le schéma.
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Figure 3.70 – Retard pur appliqué sur l’entrée non-connectée du TIA

La réponse électro-optique simulée pour plusieurs valeurs de retard appliquées sur

l’entrée non-connectée du TIA est tracée sur la Figure 3.71.

Figure 3.71 – Effet sur la réponse en fréquence du récepteur d’un retard idéal sur
l’entrée non connectée du TIA

Il existe une valeur optimale du retard à appliquer sur l’entrée non connectée qui

permet d’obtenir la réponse en fréquence plate sans sur-tension ou “peaking”. En dessous

de cette valeur la bande passante est réduite. Au dessus de cette valeur, plus le retard ⌧

est important, plus l’effet de sur-tension est prononcé.

La Figure 3.72 permet d’illustrer les allures du signal en fonction du retard appliqué

en visualisant les diagrammes de l’œil en sortie du récepteur.
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Figure 3.72 – Effet sur le signal en sortie du récepteur d’un retard idéal sur l’entrée
non connectée du TIA

Lorsque les deux entrées différentielles de l’étage TIA sont symétriques, cas ⌧ 0 ps,

l’effet de la limitation de la bande passante se fait ressentir au niveau des temps de montée

et des temps de descente, ce qui a pour conséquence de fermer l’œil.

Lorsque le décalage entre les deux entrées est trop important, cas ⌧ 5 ps, nous

observons un fort effet de surtension, ou “peaking”, sur l’œil qui traduit le fait que les

fréquences élevées sont plus amplifiées que les fréquences basses du signal. L’œil multi-

niveaux est fermé par le phénomène de dédoublement des traces.

Lorsque le décalage entre les deux entrées différentielles correspond à la valeur

optimale, cas ⌧ 2 ps, les yeux NRZ et PAM-4 sont ouverts, les traces sont fines

avec peu de gigue. Nous remarquons que cette valeur de retard est plus faible que celle

obtenue sur la Figure 3.68, qui était de l’ordre de 8 ps. Cela est dû au fait que dans le

calcul utilisé pour tracer les courbes de la Figure 3.68, l’impact du plot de connexion est

compris dans la valeur de ⌧ , alors que la simulation considère déjà le plot de connexion

comme un élément figé et extérieur au retard pur apporté.

Nous avons vu qu’il est possible, en introduisant un retard sur l’entrée non-connectée

du TIA, de créer un effet d’égalisation permettant d’augmenter la bande passante tout en

contrôlant l’allure globale de la réponse en fréquence. La méthode la plus simple à mettre

en œuvre pour obtenir un tel retard est d’utiliser une ligne de transmission sur l’entrée non

connectée. Pour cela, le paragraphe suivant présentera le comportement d’une ligne de

transmission coplanaire ainsi que sa conception afin d’optimiser la réponse du récepteur.
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3.7.5 Guide coplanaire

Ce paragraphe a pour but de rappeler la théorie des lignes de transmission coplanaires,

afin par la suite de comprendre le cheminement permettant d’optimiser l’entrée du circuit

PeTIA. La structure d’une ligne coplanaire sera alors étudiée, suite à quoi nous définirons

l’impédance caractéristique et le retard associé à cette ligne en fonction de ses dimensions.

3.7.5.1 Géométrie d’un guide coplanaire

Le guide d’ondes coplanaires (CPW, Coplanar Waveguide) est constitué d’un ruban

de largeur W séparé des plans de masse latéraux par deux fentes de largeur G. Le substrat

semi-isolant d’épaisseur h est défini par sa permittivité relative ✏r.

Figure 3.73 – Structure d’une ligne coplanaire

3.7.5.2 Modèle électrique équivalent

Une ligne de transmission uniforme peut-être représentée à l’aide d’éléments localisés

représentant les caractéristiques d’une portion infiniment petite de la ligne, comme illustré

sur la Figure 3.74. Le modèle est composé d’une inductance L, d’une résistance série R

ainsi que d’une conductance G et d’une capacité C parallèles. R, L, C et G sont les

paramètres de la ligne de transmission.

– L : Inductance linéique de la ligne en H m, elle caractérise l’énergie magnétique

emmagasinée

– G : Pertes diélectriques dans le substrat qui n’est pas parfait exprimé en S m, c’est

la conductance entre les 2 conducteurs

– C : Capacité linéique de la ligne exprimée en F m, elle caractérise l’énergie électrique

emmagasinée

– R : Pertes ohmiques dans les conducteurs métalliques exprimées en Ω m
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Figure 3.74 – Modèle équivalent d’une ligne à pertes

Dans le cas idéal d’une ligne sans perte, les termes R et G sont nuls. Le modèle

équivalent de la ligne devient alors celui représenté sur la Figure 3.75. Cela permet de

simplifier grandement les calculs des caractéristiques de la ligne. Cette approche sera celle

utilisée par la suite pour calculer l’impédance caractéristique et le retard introduit par

une ligne de transmission coplanaire.

Figure 3.75 – Modèle équivalent d’une ligne sans pertes

3.7.5.3 Impédance caractéristique d’un guide coplanaire

a) Epaisseur de substrat infinie

Le cas d’une ligne de transmission dont l’épaisseur h du substrat est considérée comme

infinie est étudiée en premier lieu.

L’impédance caractéristique de la ligne est exprimée grâce à la formule [62] :

Z
30⇡

✏eff

K k1

K k1
(3.44)

où K k1 est l’intégral elliptique complète de première espèce et K k1 son

complément, tels que :

K k1

K k1

⇡

ln 2
1 k

1

1 k
1

pour 0 k1
1

2
(3.45)
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et

K k1

K k1

ln 21 k1
1 k1

⇡
pour

1

2
k1 1 (3.46)

et où k1
W

W 2G
et k1 1 k2. La permittivité électrique effective est donnée par

✏eff
✏R 1

2
.

b) Epaisseur de substrat finie

En réalité, le substrat possède une hauteur finie h. Cette épaisseur va avoir un impact

sur la valeur de la permittivité électrique effective, qui sera alors calculée par l’expression

suivante :

✏eff 1
✏R 1

2

K k2

K k2

K k1

K k1
(3.47)

avec

k2
sinh ⇡W

4h

sinh ⇡. W 2G

4h

(3.48)

La Figure 3.76 trace l’évolution de la permittivité effective d’un guide coplanaire sur

substrat phosphure d’indium (InP) (de permittivité relative ✏R 12, 5) en fonction de

l’épaisseur du substrat, pour différents rapports de dimensions de la ligne W G.

Figure 3.76 – Permittivité effective

Lorsque l’épaisseur du substrat est faible, la permittivité effective évolue de manière

inversement proportionnelle au rapport W G. Au delà d’une certaine valeur ( 20 µm),
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Gb/s et au delà

l’épaisseur h n’a plus d’effet sur la permittivité effective ✏eff du guide coplanaire qui peut

être calculée par la formule approchée obtenue dans le cas d’un substrat d’épaisseur infinie.

L’impédance caractéristique peut ainsi être calculée à partir de l’équation 3.44, en

utilisant la définition de la permittivité effective calculée en 3.47. La Figure 3.77 trace

l’évolution de l’impédance caractéristique d’une ligne sur substrat phosphure d’indium

(InP ) et sur substrat alumine (Al2O3) d’épaisseur 160 µm en fonction du rapport W G.

Figure 3.77 – Impédance caractéristique de la ligne

3.7.5.4 Retard associé à un tronçon de guide coplanaire sans perte

Si un signal est appliqué à l’entrée d’un tronçon de ligne de transmission de

longueur l, le signal va se propager à la vitesse de phase vφ et arrive à la position l

avec un retard qui se traduit par un déphasage φ entre le signal d’entrée et le signal sortie.

Pour une ligne sans pertes, le rapport entre l’amplitude à l’extrémité de la ligne et

l’amplitude à une distance l, est défini par la relation :

A0

Al

ejβl (3.49)

Le produit βl représente donc le déphasage φ introduit par une ligne de longueur l et

il est exprimé en degré.

φ βl
2π

λg

l (3.50)

Avec λg la longueur d’onde guidée. En supposant le matériau non magnétique, λg est
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donnée par l’expression :

λg

c

f ✏eff
(3.51)

où

– ✏eff est la permittivité effective de la ligne telle que ✏eff ✏R 1 2 dans le cas où

l’épaisseur du substrat est très grande devant la largeur W de la ligne.

– f est la fréquence du signal

– c est la vitesse de la lumière dans le vide (3.108 m s)

Pour un signal de fréquence f et de période 2⇡, le retard ⌧ peut être exprimé :

⌧
βl

2⇡f
(3.52)

En combinant les équations 3.50, 3.51 et 3.52, le retard ⌧ , exprimé en seconde, vérifie

l’équation suivante :

⌧
l ✏eff

c
(3.53)

La Figure 3.78 trace l’évolution du délai introduit par un tronçon de guide coplanaire

réalisé sur substrat InP, de 160 µm d’épaisseur, en fonction de sa longueur.

Figure 3.78 – Délai apporté par une ligne de transmission coplanaire sur InP pour
deux impédances caractéristiques de ligne

Cette courbe permet d’observer que l’impédance caractéristique de la ligne influe peu

sur le délai que celle-ci va engendrer. La longueur de la ligne est donc le paramètre

fondamental permettant d’ajuster le délai entre les deux tensions aux bornes de la paire

différentielle de l’étage TIA.
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3.7.5.5 Equivalence avec un stub en circuit ouvert

L’étude menée ci-dessus a permis de montrer que l’ajustement du retard entre le signal

sur l’entrée non connecté du TIA et le signal issu de la photodiode pouvait être réalisé

par un tronçon de guide coplanaire. Un tel tronçon de ligne sans perte placé sur l’entrée

non-connectée du TIA et laissé en circuit ouvert est équivalent à une impédance purement

imaginaire, permettant de compenser l’impédance présentée par la photodiode sur l’entrée

connectée du TIA. L’impédance équivalente d’un stub en circuit ouvert est donnée par la

relation :

Zo Zc

Zr jZc tan βl

Zc jZr tan βl
(3.54)

L’impédance de la charge présentée Zr dans le cas particulier d’un circuit ouvert est

équivalente à Zr , ce qui permet de simplifier l’expression de Zo qui devient alors :

Zo,co

Zc

j tan βl
(3.55)

La ligne terminée par un stub en circuit ouvert est alors équivalente à un condensateur

lorsque tan βl est positif et équivalente à une inductance lorsque tan βl est négatif.

3.7.6 Optimisation de l’étage d’entrée du TIA

3.7.6.1 Optimisation du guide coplanaire sur l’accès non connecté

L’élément TD1 de la bibliothèque d’ADS est remplacé par l’élément CPWG (Coplanar

WaveGuide with Ground) de la bibliothèque d’ADS, comme illustré sur la Figure 3.79.

Figure 3.79 – Simulation de la ligne à retard sur l’entrée non-connectée à la
photodiode
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A partir de la formule 3.53 nous pouvons estimer les longueurs des tronçons de la ligne

de transmission correspondant à des retards identiques à ceux simulés sur la Figure 3.71.

Un retards de 1 ps, 2 ps, 3 ps et 5 ps correspond respectivement à une longueurs de ligne

de 120 µm, 230 µm, 350 µm et 500 µm pour un guide coplanaire réalisé sur 160 µm

d’InP semi-isolant surmonté de 4 µm de polyimide avec un rapport W G 1 entre les

conducteurs.

Figure 3.80 – Effet sur la réponse en fréquence du récepteur d’une ligne de
transmission de longueur variable sur l’entrée non-connectée du TIA

La réponse électro-optique est tracée Figure 3.80 pour les différents tronçons de ligne.

La réponse E/O présentant le moins de fluctuation est obtenue pour un tronçon de ligne

de 230 µm correspondant à un retard de 2 ps. Ce résultat est conforme à nos attentes et

valide notre étude.

3.7.6.2 Effet d’un tronçon de ligne en circuit ouvert sur l’impédance

présentée sur l’entrée non-connectée du TIA

L’étude suivante réalisée en simulation a pour but de montrer l’influence d’un stub en

circuit ouvert sur l’impédance présentée sur l’entrée non-connectée du TIA.

Un modèle simplifié de la photodiode constitué uniquement de la capacité de plot Cp

et de la capacité de jonction Cj et ne tenant pas compte de la résistance série Rs est

associé au plot d’entrée du TIA par l’intermédiaire d’un fil de connexion représenté par

l’inductance L. L’entrée non-connectée du TIA est constituée uniquement du plot d’entrée

identique à celui de l’entrée connectée. La Figure 3.81 illustre la méthode de simulation

des coefficients de réflexion et impédances associées présentées aux deux entrées du TIA.
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Figure 3.81 – Méthode de simulation des coefficients de réflexion et des impédances
présentées aux deux entrées du TIA : cas initial

La Figure 3.82 montre les résultats de simulation des coefficients de réflexion et des

impédances présentées sur les deux entrées du TIA.

Figure 3.82 – Résultats de simulation des coefficients de réflexion et des impédances
présentées aux deux entrées du TIA dans le cas initial

Ces résultats montrent qu’il existent une divergence entre les impédances présentées

sur les deux entrées du TIA, due au caractère capacitif de la photodiode relié à l’entrée

connectée. Cette divergence est à l’origine de la limitation en bande passante lors de

l’utilisation d’un TIA différentiel utilisé en mode asymétrique avec une seule photodiode.

Le tronçon de ligne de longueur optimale 230 µm, déterminée précédemment,

équivalent à un stub en circuit ouvert, est insérée au niveau de l’entrée non connecté,

tel qu’illustré sur la Figure 3.83.
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Figure 3.83 – Méthode de simulation des coefficients de réflexion et des impédances
présentées aux deux entrées du TIA : cas avec stub en circuit ouvert

La Figure 3.84 montre les résultats de simulation des coefficients de réflexion et des

impédances présentées sur les deux entrées du TIA lorsque le stub en circuit ouvert est

inséré sur l’entrée non-connectée.

Figure 3.84 – Résultats de simulation des coefficients de réflexion et des impédances
présentées aux deux entrées du TIA dans le cas avec stub en circuit ouvert

Ces résultats montrent que l’ajout du stub en circuit ouvert permet d’ajuster

l’impédance sur l’entrée non connectée du TIA, en la rendant plus capacitive afin qu’elle

soit en concordance avec l’impédance présentée sur l’entrée connectée.

3.7.6.3 Influence de la résistance de contre-réaction RF2

L’équation 3.43 montrait l’influence de RF2 sur le rapport des tensions d’entrées et

par conséquent sur la réponse en fréquence du récepteur. Il a été montré précédemment

que la longueur de la ligne définissait le retard introduit, néanmoins la valeur de la

résistance RF2 aura un impact et sa valeur devra être définie en fonction de l’impédance

caractéristique de la ligne, donc en fonction du rapport des largeurs W G.
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L’influence de la valeur de RF2 sur la réponse fréquentielle du récepteur, pour deux

rapport W G sur la ligne d’entrée du TIA non-connectée à la photodiode (l’entrée

connectée à la photodiode est considérée idéale et n’est constituée ici que des plots de

connexion sans ligne de transmission) est représentée sur la Figure 3.85.

Figure 3.85 – Influence de RF2 sur la réponse E/O du récepteur pour deux
impédances caractéristiques de la ligne sur l’entrée non-connectée du TIA

L’analyse des résultats montre que l’influence de RF2 sur la réponse O/E du récepteur

est plus marquée sur la gamme de fréquence 0 30 GHz . Une valeur trop faible de RF2

entrainera une chute importante de plusieurs dB de la réponse fréquentielle (phénomène de

roll-off )en basses fréquences. Une valeur trop élevée de RF2 générera un effet de surtension

sur la bande passante d’autant plus important que RF2 sera grande. Dans les deux cas, cela

introduira des interférences inter-symboles dues à un manque de bande passante lorsque

RF2 est trop faible et par un excès de bande passante lorsque RF2 est de forte valeur.

Il y a donc une valeur optimale de RF2 qui permet d’optimiser la réponse O/E tout en

minimisant l’ondulation sur la bande.

La valeur optimale de RF2, qui permet d’obtenir la réponse en fréquence avec le moins

de fluctuation, évolue suivant le rapport W G et donc l’impédance caractéristique du

tronçon du guide coplanaire. En effet lorsque W G 1 (Zc 57 Ω), la valeur optimale

de RF2 est proche de 300 Ω, alors que pour un rapport dix fois plus faible W G 0, 1

(Zc 102 Ω), la valeur optimale de RF2 est d’environ 500 Ω.

Une étude comportementale à l’aide des simulations en paramètres [S] permet de

tracer, Figure 3.86, l’évolution de la valeur de RF2 qui donne une réponse O/E sans

fluctuation, en fonction du rapport W G de la ligne de transmission.
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Figure 3.86 – Valeur optimale de RF2 en fonction du rapport W G de la ligne de
transmission

Dans une gamme de variation réaliste du rapport W G (0, 03 W G 5), la valeur

optimale de RF2 permettant d’obtenir une réponse en fréquence sans fluctuation évolue

de manière logarithmique.

3.7.6.4 Les différentes étapes de la conception

En partant de la structure classique de TIA à paire différentielle, cette section décrit

les différentes étapes de conception qui permettent d’optimiser son étage d’entrée afin que

son association avec la photodiode donne les meilleures performances pour les formats de

modulation NRZ-OOK et surtout PAM-4 à 50 GBd (100 Gb s).

Nos travaux montrent qu’il est compliqué de déterminer un seul facteur de mérite

représentatif du comportement final du récepteur. Aussi, la conception de l’amplificateur

transimpédance sera guidée par les résultats de simulation, ceux-ci ayant montré jusqu’à

présent de très bonnes concordances avec les réalisations expérimentales effectuées en

parallèle. Pour cela, à chaque étape de la conception, nous visualiserons simultanément

la réponse O/E et les diagrammes de l’œil.

La Figure 3.87 montre l’évolution de la réponse électro-optique et les diagrammes de

l’œil en sortie du photorécepteur à chaque étape de la conception. Les traits en pointillés

rouges montrent la fluctuation maximum de l’amplitude du signal par rapport à la valeur

en basse fréquence représentée par le trait en pointillé bleu.
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Figure 3.87 – Etapes de conception du TIA avec fonction de pré-égalisation intégrée

L’étape numéro 1 consiste à déterminer le comportement en fréquence du récepteur

lorsque la photodiode est connectée à une des entrées de la paire différentielle de l’étage

TIA. A ce stade de la conception, seuls les plots de connexion parasites en entrée du TIA

sont considérés et bien entendu le fil de connexion entre la diode et le circuit. La fréquence

de coupure à 3 dB est alors de 20 GHz et les diagrammes de l’œil sont très fermés.

L’étape numéro 2 analyse l’impact de la pré-égalisation sur l’entrée non connectée de

la paire différentielle de l’étage d’entrée du circuit TIA. Pour cela, un tronçon de ligne

de transmission CPWG de longueur 230 µm avec un rapport W G 1 est inséré sur

l’entrée du TIA non-connectée à la photodiode. Cette longueur de ligne optimisée permet

d’obtenir la réponse en fréquence sans ondulation et et de doubler la bande-passante du

récepteur. Ce résultat est conforme à nos attentes. Les diagrammes de l’œil sont ouverts

et peu gigués.

L’étape numéro 3 de la conception consiste à symétriser les longueurs physiques

entre les plots d’accès du circuit et la paire différentielle de l’étage d’entrée du circuit.

Cette étape est nécessaire étant donné que nous avons fait le choix de conserver les

deux entrées accessibles, afin de permettre les mesures sous pointes du composant. Pour

cela un tronçon de ligne de transmission est insérée sur l’entrée du TIA connectée à
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la photodiode, de dimensions identiques à celles de la ligne de transmission sur l’entrée

non-connectée. Cette ligne aura comme impact d’atténuer l’effet d’égalisation obtenu à

l’étape 2. Une décroissance marquée de la bande-passante est alors visible entre 0 et

10 GHz. Ce phénomène de “roll-off ” a pour conséquence le dédoublement des traces sur

les diagrammes de l’œil, ce qui entrainera leur fermeture.

L’étape numéro 4 consiste à réduire l’ondulation de la réponse O/E du récepteur en

jouant sur le rapport W G de la ligne de transmission connectée à la photodiode. En

passant le ratio de W G 1 à W G 0, 2 la réponse en fréquence du récepteur est

ré-haussée au delà de 15 GHz sans combler totalement la chute de la réponse E/O aux

fréquences inférieures à 15 GHz. Néanmoins, l’ondulation observée sur la réponse O/E

est encore de 0, 5 dB à 0, 7 dB par rapport à la valeur en continue, soit une ondulation

d’1 dB au maximum.

L’étape numéro 5 consiste à optimiser la valeur de la résistance de contre-réaction RF2

de la paire différentielle de l’accès non connecté. La valeur de RF2 est augmentée jusqu’à

470 Ω. La décroissance observée aux fréquences inférieures à 10 GHz sur la réponse E/O

du récepteur est totalement supprimée et nous observons même une légère sur-tension

autour de 30 GHz qui a pour conséquence de fermer le diagramme de l’œil du signal

PAM-4, essentiellement sur le niveau intermédiaire.

Enfin, au cours de l’étape numéro 6, le rapport W G de la ligne de transmission sur

l’entrée non-connectée du TIA est ajustée à la nouvelle valeur de RF2. La réponse en

fréquence est alors optimale pour une valeur de W G 0, 1. La fréquence de coupure

à 3 dB est d’environ 45 GHz et les ondulations sur la réponse O/E sont inférieures à

0, 3 dB. Les diagrammes de l’œil sont très ouverts.

L’architecture complète du circuit PeTIA est présentée Figure 3.88. Le circuit est

constitué de l’étage d’entrée PeTIA suivi d’un étage d’amplification de type “Cherry-

Hooper”.

Les largeurs W des lignes de transmission en entrée sont fixées à 6 µm. Les contraintes

technologiques sont telles que la largeur minimale réalisable des lignes est de l’ordre de 4

à 6 µm. L’espacement G ayant été défini sur l’entrée non connectée du TIA comme étant

10 fois la largeur W du ruban (W G 0, 1), il est nécessaire d’avoir une largeur la plus

faible possible afin de pouvoir géométriquement respecter ce rapport. La ligne coplanaire

sur l’entrée non connectée à la photodiode aura donc pour dimensions W 6 µm et

G 60 µm alors que la ligne sur l’entrée connectée à la photodiode aura pour dimension

W 6 µm et G 30 µm.
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Figure 3.88 – Modèle complet du TIA avec pré-égalisation intégrée (PeTIA)

3.7.6.5 Circuit d’équilibrage de la paire différentielle en mode asymétrique

Dans nos applications, le circuit PeTIA est excité en mode asymétrique, c’est-à-dire

que le signal issu de la photodiode est injecté sur une des entrées tandis que la seconde

entrée est en circuit ouvert. Ainsi, lorsque la photodiode est sous fort éclairement, elle

produit un photocourant moyen élevé qui crée un déséquilibre de la paire différentielle de

l’étage TIA ; sur l’autre entrée, le courant moyen étant très faible. Le déséquilibre de la

paire différentielle se traduit par une chute du gain du circuit PeTIA.

Pour remédier au déséquilibre de la paire différentielle, nous avons la possibilité

d’appliquer une tension de commande sur chacune des deux entrées de l’étage TIA au

travers d’une une résistance de forte valeur (3 kΩ), comme illustré Figure 3.89. Lorsqu’une

tension est appliquée sur ces entrées, un courant continu qui s’oppose à celui généré par

la photodiode est crée, limitant l’effet de saturation de l’amplificateur lorsque de fortes
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puissances optiques sont mises en jeu, augmentant ainsi la dynamique de fonctionnement

du TIA. Ces résistances étant de valeur très élevées, elles n’ont que très peu d’impact sur

la réponse fréquentielle globale du récepteur.

Figure 3.89 – Circuit de rééquilibrage d’entrée du PeTIA

3.7.7 Réalisation du circuit et mesures

Le modèle électrique du TIA avec fonction de pré-égalisation intégrée conçu à l’aide

du logiciel ADS est ensuite réalisé à l’aide du logiciel de création de masques “Cadence

Virtuoso”.

3.7.7.1 Technologie TBDH III-V lab

Le circuit PeTIA a été réalisé en technologie TBDH InP (transitor bipolaire double

hétérojonction) 0, 7 µm du III-V Lab. La structure verticale des transistors est réalisée en

épitaxie GSMBE sur substrat InP, semi-isolant [63].

La technologie circuit du III-V Lab (Figure 3.90) est une technologie à 3 niveaux de

métallisation en or. Chaque niveau de métal est séparé par 2 µm de polyimide ou BCB.

Les capacités MIM sont réalisées avec une couche de nitrure de silicium (Si3N4) entre le

niveau de métal 1 et niveau de métal 2. Les résistances sont réalisées en couche mince

de NiCr au niveau du métal 1. Le métal 3 permet d’effectuer la connexion des plans de

masse entre deux zones non-joignables sans changement de hauteur ainsi qu’à réaliser les

plots des accès hyperfréquences et des signaux DC.

Co-packaging/co-design appliqué à la conception de photorécepteurs haut-débit Page 222
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Figure 3.90 – Vue en coupe de la structure technologique du TIA

3.7.7.2 Circuit PeTIA

Le layout et une photographie du circuit réalisé sont présentés Figure 3.91. Le layout

du circuit a été réalisé sous Cadence Virtuoso. La dissymétrie sur les deux entrées

permettant d’obtenir la fonction de pré-égalisation apparait alors clairement. Les accès

hyperfréquences d’entrée et de sortie sont de type coplanaire d’impédance caractéristique

50 Ohm. Les plots, aux nombres de six, de dimensions 100x100 µm2 permettent de

polariser le circuit (plots V 1, V 2, V 3 et V 4) ou de contrôler l’offset entre les deux entrées

(plots OffsetN et OffsetP ). Chaque alimentation est découplée à la masse, en interne,

par un réseau RC série : 5 Ω en série avec 10 pF . La dimension du circuit est 1, 6x1, 2mm2.

Figure 3.91 – Layout et photographie du circuit “PeTIA”
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3.7.7.3 Paramètres [S]

La Figure 3.92 représente les paramètres [S] mesurés sur plaque du circuit PeTIA dans

la gamme de fréquence 200 MHz 70 GHz et ceux simulés dans les mêmes conditions :

charge 50 Ω en sortie et l’entrée non connectée en circuit ouvert. Les mesures sont réalisées

à l’aide du PNA Keysight 4 ports N5227A.

Figure 3.92 – Comparaison entre mesures (courbes noires) et simulations (courbes
grises) du comportement en petit signal du TIA avec pré-égalisation intégrée

Il est important de préciser que les paramètres [S] ne sont pas les paramètres

[S] optimisés de la fonction “Photodiode + PeTIA”. Ces paramètres permettent

simplement de comparer les simulations et les mesures du circuit PeTIA seul. En effet,

les performances du circuit PeTIA dépendent de l’impédance présentée par la photodiode

ainsi que du fil de connexion.

Les résultats de mesures du circuit PeTIA présentent un très bon accord avec

les résultats de simulations, aussi bien en réflexion (Figures 3.92a) et 3.92b) ) qu’en

transmission (Figure 3.92c) ). L’effet de surtension désiré, permettant de compenser la

limite en bande-passante de l’association PIN/TIA est bien visible sur le paramètre de

transmission du TIA. Néanmoins, il convient d’étudier l’allure du gain transimpédance

ZT du TIA qui traduit la fonction de transfert de ce dernier en fonction du photocourant

à son entrée. Ce paramètre peut être calculé à partir des paramètres [S], comme nous

allons le voir dans la section suivante.
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3.7.7.4 Gain transimpédance

Le gain transimpédance tracé en fonction de la fréquence est le paramètre important

à évaluer pour ce type de composant, étant donné qu’il traduit la capacité du composant

à convertir le photocourant en tension.

Nous avons vu précédemment que le gain transimpédance pouvait s’écrire comme le

rapport de la tension de sortie sur le photocourant d’entrée, tel que :

ZT

vo

iph

vo
vi
Zin

A ! .Zin (3.56)

Où Zin est l’impédance d’entrée du TIA et A ! est le gain en tension de

l’amplificateur.

Le paramètre S21 est étroitement lié au gain en tension de l’amplificateur A ! vo vi.

L’expression du coefficient de transmission direct de l’amplificateur, lorsque la sortie

est adaptée, en fonction du gain en tension et du coefficient de réflexion en entrée

est donnée par l’expression 3.57. Pour déterminer l’expression 3.57, il faut partir de la

définition du paramètre S21.

S21 A ! . 1 S11 (3.57)

d’où l’expression du gain en tension en fonction des paramètres [S] du circuit :

A !
S21

1 S11

(3.58)

L’impédance d’entrée Zin peut être calculée à partir du coefficient de réflexion en

entrée S11, telle que :

Zin Z0

1 S11

1 S11

(3.59)

Avec Z0 50 Ω l’impédance de normalisation.

D’après les équations 3.56,3.58 et 3.59 le gain transimpédance en fonction des

paramètres [S], exprimé en Ω ou dBΩ, est donné par la relation suivante :

Zt

S21

1 S11

.50.
1 S11

1 S11

50
S21

1 S11

(3.60)

Le gain transimpédance mesuré est alors tracé en Figure 3.93, en comparaison avec le

gain transimpédance simulé.
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Figure 3.93 – Gain transimpédance mesuré (courbe noire) et simulé (courbe grise)
du PeTIA

L’effet de surtension permettant de pré-égaliser le signal est bien visible sur la fonction

de transfert du PeTIA. L’amplitude de la surtension a été déterminée de manière à ce

qu’une fois le PeTIA connecté à la photodiode, la réponse électro-optique PIN/PeTIA

soit la plus plate possible tout en maximisant la fréquence de coupure.

3.7.7.5 Diagramme de l’œil

La Figure 3.94 montre la comparaison entre le diagramme de l’œil mesuré lors du

dépistage et le diagramme de l’œil simulé du circuit PeTIA. Cette mesure permet de

faire apparaitre l’effet de surtension traduisant le phénomène d’égalisation apporté par

ce circuit. Cet effet de surtension viendra compenser la limitation en bande passante

apportée par la photodiode lorsqu’elle sera connectée au TIA.

Figure 3.94 – Diagrammes de l’œil mesuré et simulé du PeTIA

3.7.8 Synthèse

Ce paragraphe nous a permis, à l’aide de simulations, d’intégrer la fonction de

pré-égalisation dans la puce TIA, à l’aide d’une ligne de transmission optimisée sur

l’entrée non-connectée de l’amplificateur. La conception a été guidée par certains choix,

comme le fait de conserver accessibles les deux entrées du TIA, afin de rendre possible
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les mesures sous pointes une fois le circuit réalisé. Cela a donc conduit à optimiser, en

plus de la longueur de la ligne de transmission, son impédance caractéristique au travers

de ses dimensions (W L), mais aussi la valeur de la résistance de contre-réaction RF2,

afin d’obtenir une réponse en fréquence sans fluctuation, permettant au photorécepteur

de travailler au format de modulation multi-niveaux PAM-4.

Le circuit PeTIA conçu a ensuite pu être mesuré sous pointes, montrant une très

bonne concordance avec les résultats de simulation. L’effet de surtension sur la réponse

en fréquence de l’amplificateur seul, permettant une fois celui-ci associé à la photodiode

d’obtenir une réponse en fréquence plate, est bien observé.

3.8 Conclusion

Le premier travail effectué dans ce chapitre a été de mettre au point une méthodologie

de simulation en petit et grand signal du photorécepteur à l’aide du logiciel ADS,

permettant d’anticiper son comportement avant la conception et la réalisation. Pour

cela, nous avons décrit les modèles électriques équivalents des deux fonctions principales

du photorécepteur, la photodiode et l’amplificateur transimpédance. Plusieurs modèles

électriques de photodiode, correspondant à des dimensions de la zone active et des plaques

différentes, ont été déterminés à l’aide de la méthode d’extraction directe. Les modèles

électriques de deux topologies d’amplificateurs transimpédances issues du laboratoire III-

V Lab ont été importés et affinés sous le logiciel ADS en tenant compte des lignes de

transmission inter-étages : le TIA-VGA, un amplificateur transimpédance a gain et bande-

passante variable, et le TIA-AGC, un amplificateur transimpédance à contrôle de gain

automatique. Ces deux TIA ont permis d’étudier le comportement du photorécepteur en

simulation, afin d’améliorer ses performances lors de nouvelles conceptions.

En parallèle à la modélisation du récepteur, nous avons vu que les limitations de la

source optique en conditions réelles, à savoir sa bande passante et son taux d’extinction,

devaient aussi être prises en compte dans les simulations. Pour cela, une méthodologie

d’émulation de la source optique en grand signal tenant compte de ces critères a été mise

en place.

Cette méthodologie de simulation nous à servi par la suite à mettre au point

des solutions de conception au niveau packaging et circuit permettant d’optimiser

l’intégration des multiples fonction constituant un photorécepteur. Après avoir valider la

méthodologie de simulation au travers d’un montage test PIN/TIA-AGC mettant en avant

les limitations d’un photorécepteur, nous avons proposé deux approches pour optimiser

les performances :

– Une première approche qualifiée de co-packaging, consistant à exploiter au mieux
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les performances des composants actuellement conçus au laboratoire III-V Lab, en

optimisant leur intégration en module à l’aide d’un circuit d’adaptation placé entre la

photodiode et le TIA. Cette architecture atypique à fait l’objet d’une étude théorique

complète quant à la puissance minimale détectable atteignable en fonction des

paramètres de la chaine de transmission. Cette étude, au delà de l’indication qu’elle a

fournit sur la puissance optique minimale détectable, a montré qu’il existait un écart

entre la théorie et la pratique. En effet, la valeur de la charge d’adaptation théorique

était légèrement différente que celle retenue suite aux résultats de simulation. La

méthodologie de simulation ayant été affinée de manière à prendre en compte

les parasites liés aux packaging que le calcul théorique de la puissance minimale

détectable néglige, elle nous a permis de définir la valeur optimale à donner à la

charge d’adaptation pour atteindre les meilleures performances à 40 Gb s, à savoir

50 Ω.

– Une seconde approche, que nous avons appelé co-design, est une approche visant

à corriger les inconvénients présentés par l’approche co-packaging (faible contrôle

de l’allure fréquentielle, gain de conversion fortement diminué, complexité du

montage...). L’approche co-design consiste à prendre en compte dès la phase

de conception des composants leur environnement d’utilisation. En d’autres

termes, cette approche a consisté à optimiser l’étage d’entrée de l’amplificateur

transimpédance, en fonction des caractéristiques de la photodiode. Le comportement

du TIA différentiel utilisé en single-ended (avec une seule photodiode connectée sur

l’une des deux entrées) a permis d’établir une nouvelle architecture d’amplificateur

transimpédance, nommée PeTIA (Pre-equalizing TransImpedance Amplifier),

intégrant directement sur le circuit une fonction de pré-égalisation du signal.

Un circuit a alors été conçu à l’aide des simulations, intégrant la fonction de

pré-égalisation réalisée par une ligne de transmission optimisée sur l’entrée de

l’amplificateur non connectée à la photodiode. Par rapport à l’approche co-

packaging, l’approche co-design permet un meilleur contrôle des performances,

notamment au niveau de la réponse fréquentielles, mais permet aussi de simplifier

la réalisation des modules.

Ces deux approches, étudiées en simulation et ayant abouties à la réalisation de

deux photorécepteurs, seront caractérisées dans le chapitre 4, qui décrira l’environnement

complet du photorécepteur à considérer lors de sa conception.
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Chapitre 4 :

Réalisation et caractérisation de

modules photorécepteurs.
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4.1 Introduction

Dans ce chapitre, nous présenterons les deux modules photorécepteurs réalisés qui

reprennent les deux architectures présentées au chapitre 3 : SOAPIN/TIA avec circuit

d’adaptation et PIN/PeTIA.

Le module photorécepteur intègre dans le même boitier, en plus de sa fonction

principale qui est la conversion du signal optique en signal électrique, des fonctions

secondaires : circuits de polarisation et de découplage large bande des circuits, routage

des signaux HF. Dans la première partie du chapitre, après avoir présenté l’architecture

générale des modules photorécepteurs nous décrirons ses fonctions secondaires et les

évolutions apportées à celles-ci afin de répondre aux contraintes liées à la montée en débit.

La seconde partie du chapitre est consacrée à la présentation des performances des

deux modules photorécepteurs réalisés.

Une fois l’assemblage du module terminé, les premières caractérisations à être réalisées

sont des mesures en petit signal, paramètres [S] et réponse électro-optique. Ces mesures

permettent de déceler d’éventuels problèmes de réalisation (fils de connexion mal-

connectés, DC-block non fonctionnel, etc...) et permettent rapidement de confirmer si

le comportement du récepteur est conforme à celui attendu. Ce type de caractérisation

permet également d’évaluer les fonctionnalités du module récepteur : réglage de la

bande passante, réglage du gain sont alors évalués. La bande passante du récepteur sera

déterminée lors de ces caractérisations.

Dans un deuxième temps, les deux modules récepteurs réalisés sont testés en grand

signal avec le banc numérique développé au sein du laboratoire III-V Lab. Ce banc dont les

deux éléments clés sont le générateur de mots et l’oscilloscope à échantillonnage permet

de visualiser les signaux sous forme de diagramme de l’œil pour différents débits sur

une gamme très étendue ; il est possible de visualiser des signaux jusqu’à 100 Gb s. La

mesure des diagrammes de l’œil mesurés en sortie du récepteur permettent de juger

qualitativement des performances des modules photorécepteurs. Le comportement en

fonction des différentes conditions de polarisations du circuit TIA (intégrité du signal,

bruit) pourra ainsi être évalué. Ces mesures sont essentielles afin d’identifier les paramètres

clés à optimiser pour obtenir le signal le “plus propre” en sortie, et ce, pour différents

débits.

Les modules seront ensuite caractérisés sur une plateforme système afin d’évaluer leur

potentiel en terme de sensibilité et de bilan de liaison dans les réseaux d’accès à un

débit de 40 Gb s. Ces mesures, réalisées dans le cadre du projet ANR JASMIN, ont été

effectuées au sein du laboratoire Orange Labs à Lannion. Nous verrons également que

des mesures complémentaires à 64 Gb s ont pu être réalisées, en complément du projet
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JASMIN, au sein du laboratoire III-V Lab. La mesure du taux d’erreur permet de juger

quantitativement de la qualité du module récepteur et constitue le paramètre essentiel

permettant de comparer les performances d’un module récepteur par rapport à un autre.

4.2 Environnement du photorécepteur

Nous l’avons vu, un photorécepteur est constitué de deux fonctions principales,

réalisées par la photodiode et le TIA. En réalité, pour que le photorécepteur se présente

sous forme de module indépendant, d’autres fonctions secondaires doivent être prises

en compte et intégrées lors de sa conception pour garantir son bon fonctionnement.

La Figure 4.1 illustre l’ensemble des fonctions intervenant lors de la réalisation d’un

photorécepteur, qui doivent être reportées sur une embase en cuivre-tungstène, afin que

l’ensemble soit intégré dans un boitier pour constituer le module final.

Figure 4.1 – Constitution de l’embase photorécepteur

L’objectif de cette première partie est de détailler ces fonctions secondaires, leur rôle

et leur optimisation en vue de la réalisation du photorécepteur.

4.2.1 Boitier “butterfly”

4.2.1.1 Description du boitier

La conception du photorécepteur devra tenir compte des contraintes géométriques

imposées par le boitier retenu pour le projet. Le boitier choisi a été conçu pour un

projet antérieur. Ce boitier, illustré Figure 4.2, comporte dix broches d’alimentation DC

de chaque coté, une entrée pour le passage de la fibre optique, appelé quesot, et deux

sorties hyperfréquences avec un entraxe de 5, 08 mm composées de deux connecteurs

hyperfréquences coaxiaux de type GPPO (GPPO Connector est une marque déposée de

la société Corning Gilbert Inc). L’axe des connecteurs est situé à 6 mm du fond du boitier.
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Figure 4.2 – Boitier “butterfly”

L’embase en cuivre-tungstène sur laquelle repose les différentes fonctions devra être

conçue afin d’être compatible avec les dimensions du boitier dont la surface interne utile

est de 16x10 mm2 et tenir compte de la présence d’un module Peltier en fond de boitier

(Montage SOAPIN/TIA). En effet, afin d’assurer un fonctionnement optimal de la puce

SOA, celle-ci doit être régulée en température.

4.2.1.2 Caractérisation de la transition “GPPO-Side ceramic”

Pour des raisons de contraintes mécaniques et de rupture du pont thermique entre le

sous module optique (embase photorécepteur + système de fibrage) et le boitier, l’embase

photorécepteur ne peut être directement connectée au connecteur GPPO. La transition

entre les connecteurs GPPO et la ligne de sortie de l’embase photorécepteur est réalisée

par l’intermédiaire d’une céramique appelée “side ceramic”.

Le connecteur coaxial GPPO est brasé sur la ligne signal d’une céramique micro-ruban,

dont l’extrémité opposée possède les accès coplanaires étudiés au paragraphe 4.2.3 pour

permettre la mesure sous pointes HF. Le principe de caractérisation de la transition entre

le connecteur GPPO et la “side ceramic” est présenté Figure 4.3. L’accès 1 de l’analyseur

de réseaux vectoriel est relié à une sonde HF à accès profond, tandis que l’accès 2 est

directement relié au connecteur GPPO par l’intermédiaire d’un adaptateur GPPO/V.

L’étalonnage de la chaine de mesure est réalisé dans les plans des connecteurs V en bout

de câble. Une procédure spécifique permet de corriger la mesure des paramètres [S] de la

réponse de la sonde HF. La réponse de l’adaptateur GPPO/V n’est pas corrigée.
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Figure 4.3 – Boitier avec “side ceramic” et principe de caractérisation de la
transition “GPPO-Side ceramic”

Les résultats de mesure après correction sont présentés Figure 4.4. Les pertes en

réflexion en entrée et en sortie sont supérieures à 10 dB jusqu’à 45 GHz. Les pertes

d’insertion sont inférieures à 1 dB sur la bande de fréquence [DC 50 GHz].

Figure 4.4 – Paramètres [S] mesurés de la transition “GPPO-Side ceramic”
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4.2.2 DC-Blocks

Parallèlement, au travail d’optimisation mené sur les lignes de sortie qui sera présenté

au paragraphe 4.2.3, une étude comparative sur les DC-Blocks est réalisée. L’objectif de

cette étude est de comparer les deux architectures suivantes :

– Montage 47 pF 100 nF

– DC-Block tout intégré du commerce

La fonctionnalité DC-Block est importante, puisqu’elle permet, comme son nom

l’indique, de bloquer les signaux continus et d’autoriser les signaux HF de passer. La

difficulté des applications numériques est de réaliser cette fonctionnalité sur une très large

bande de fréquence, typiquement de quelques kHz à plusieurs dizaines de GHz. Dans le

cadre de la conception du photorécepteur, un DC-Block est placé en sortie du circuit TIA

sur chaque sortie différentielle.

L’objectif de l’étude présentée dans ce paragraphe est d’évaluer les performances HF

des DC-Blocks commerciaux de nouvelle génération en les comparant au montage utilisé

actuellement dans les réalisations du laboratoire.

4.2.2.1 Différents montages étudiés

a) Montage classique

Les DC-blocks utilisés pour les montages jusqu’à présent étaient constitués de deux

capacités en parallèle, comme le montre la Figure 4.5.

Figure 4.5 – Réalisation du DC-Block large bande

La capacité monocouche a un rôle primordial aux hautes fréquences. Sa taille de

250 µm2 est parfaitement adaptée à la ligne de transmission. La fréquence de coupure

basse de cette capacité est autour de 60 MHz. La capacité CMS 100 nF permet d’étendre

la fréquence de coupure vers les basses fréquences. Ce montage permet d’obtenir une

fréquence de coupure inférieure à 100 kHz mais est complexe et difficilement reproductible

puisqu’il nécessite quatre étapes de montage.
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b) Montage DC-Block commerciaux

La société Presidio [64] a été l’une des premières sociétés à proposer une nouvelle

génération de capacité CMS “intégrée” spécialement conçue pour les applications très

large bande et notamment les applications numériques. Parmi tous les composants

développés par la société Presidio, le composant constitué d’une capacité de valeur 10 nF

en parallèle à une capacité de valeur 82 pF semble le plus approprié à nos applications

et contraintes de montage. La Figure 4.6 montre un exemple de montage de ce nouveau

composant. En observant le montage, nous constatons tout de suite l’avantage d’utiliser

ce type de composant qui simplifiera grandement les étapes de montage.

Cependant, avant d’intégrer ce type de composants dans les modules, il convient de

les caractériser afin de vérifier que leurs performances seront au moins identiques à celle

présentées par le DC-Block actuel sinon meilleures.

Figure 4.6 – DC-Block intégré Presidio

4.2.2.2 Etude comparative

La Figure 4.7 montre les montages réalisés sur des lignes de transmission de test

conçues pour accueillir les DC-Blocks .

Figure 4.7 – Montage des deux types de DC-Blocks

Les pertes d’insertion et de réflexion des deux montages sont représentées sur les

graphes de la Figure 4.8. Les courbes en gris correspondent au montage classique ; les

courbes en noir correspondent aux résultats de mesure obtenus avec le montage du

composant commercial.
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Figure 4.8 – Comparaison des paramètres [S] mesurés pour les deux montages des
DC-Blocks sur la ligne améliorée. En gris le montage original, en noir le montage
avec le DC-Block commercial

Le montage avec le composant commercial présente un coefficient de réflexion bien

plus faible que l’autre montage sur la bande de fréquences [DC 65 GHz] ; les pertes en

réflexion sont supérieures à 15 dB jusqu’à 65 GHz. De plus, les pertes en transmission

sont très sensiblement réduites par rapport au montage classique. En effet, les pertes en

transmission sont réduites d’environ 1 dB au-delà de 30 GHz.

Afin de déterminer leur fréquence de coupure basse, les deux montages sont caractérisés

sur la plage de fréquence [10 kHz 3 GHz]. Les résultats de caractérisation sont présentés

sur la Figure 4.9. La courbe en noir représente la réponse du DC-Block commercial et la

courbe en gris la réponse du montage classique.

Figure 4.9 – Caractérisation basse fréquence des DC-Blocks. En gris, le montage
classique, en noir, le montage commercial

Les fréquences de coupure basse mesurées à 3 dB sont respectivement 20 kHz et

150 kHz pour le montage “DC-Block classique” et le montage “DC-Block commercial”. La

fréquence de coupure basse du DC-Block commercial reste compatible avec les exigences

des applications numériques.
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4.2.2.3 Synthèse

En conclusion, les DC-block intégrés commerciaux, en plus de faciliter grandement

le montage, présentent des performances en termes de pertes en réflexion et de pertes

d’insertion meilleures que les DC-Blocks utilisés jusqu’à présent. Ce seront donc ces DC-

Block qui seront utilisés lors de la conception du photorécepteur.

4.2.3 Lignes de transmission

Les lignes de transmission utilisées sont de type micro-ruban avec accès coplanaire.

Parmi toutes les géométries de ligne de transmission, la ligne de transmission micro-

ruban est la géométrie la mieux adaptée pour reporter des DC-Block en série directement

sur la ligne. L’accès coplanaire permet quant à lui de garantir la continuité du plan

de masse entre les différentes fonctions (PIN, TIA, lignes de transmissions) mais aussi

d’effectuer des tests sous pointes de type masse/signal/masse. Ces accès seront donc

conçus pour être compatibles avec les topologies des différents composants et avec les

pointes hyperfréquences disponibles au laboratoire.

Une première étude est menée afin d’observer l’effet de la topologie de l’accès coplanaire

sur les performances en termes de bande passante, de pertes d’insertion et de pertes en

réflexion.

Dans un second temps, différentes topologies d’accès coplanaires seront étudiées et

simulées afin d’améliorer la transition entre la ligne micro-ruban et l’accès coplanaire

dans le domaine des hautes fréquences.

4.2.3.1 Influence des accès coplanaires

La transition entre l’accès coplanaire et la ligne micro-ruban qui est actuellement

intégrée dans les montages a été développée il y a quelques années pour les applications à

40 Gb s. Nous nous proposons d’améliorer cette transition en termes de perte d’insertion

dans la partie haute de la bande. Pour cela nous nous baserons sur des simulations EM

3D réalisées à l’aide du logiciel HFSS 14.0. Dans un premier temps, nous simulerons

la transition actuellement mise en œuvre dans nos applications ; l’objectif de cette

simulation est de valider notre méthodologie de simulation en effectuant une comparaison

entre les résultats de mesure et de simulation sur un motif existant. Dans un second

temps, nous présenterons la nouvelle géométrie de l’accès coplanaire que nous avons

étudiée.
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a) Description de la transition entre la ligne micro-ruban et l’accès

coplanaire

La Figure 4.10 montre une vue de la transition coplanaire vers microruban simulée.

Cette ligne a été développée pour les besoins d’Opto+ (III-V Lab aujourd’hui) par le

LEST (Université de Brest) dans le cadre des Consultations Thématiques Informelles

CTI 98 1B 206.

Figure 4.10 – Aperçu de la transition coplanaire vers micro-ruban sur une ligne de
test de longueur 2 mm. A gauche, la céramique mesurée, à droite le modèle EM3D
simulé

La ligne micro-ruban est constituée d’un ruban d’or d’environ 4 µm d’épaisseur,

déposé sur un substrat Al2O3 de permittivité 9, 8, d’épaisseur 254 µm, entièrement

métallisée en face arrière (plan de masse). La largeur du ruban est calculée de façon à

obtenir une impédance caractéristique égale à 50 Ω à 40 GHz. La longueur de la ligne

est égale à 2 mm. Les plans de masse de la face supérieure sont reliés à la face arrière

métallisée de la céramique par une métallisation localisée sur la tranche réalisée par des

demi-trous métallisés.

Cette ligne de transmission présente, à ces deux accès, une géométrie coplanaire

spécialement étudiée pour répondre aux besoins suivants :

– Permettre des mesures sous pointes HF d’entraxe 150 µm.

– Etre compatible avec les outils de montage et d’assemblage du laboratoire.

– Présenter de bonnes performances HF en transmission et en réflexion sur la gamme

de fréquence [DC 60 GHz].

b) Méthodologie de simulation

Les simulations EM 3D, effectuées avec le logiciel HFSS 14.0, sont réalisées sur la

bande de fréquence [0, 1 100 GHz] avec un pas de fréquence de 0, 1 GHz.

Afin de se placer dans les conditions de simulation les plus proches possible des

conditions de mesure et/ou d’utilisation, il convient de définir convenablement certains

paramètres, comme les conditions limites et les matériaux.
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Figure 4.11 – Conditions de simulation EM3D

La boite de calcul, matérialisée par le cube bleu sur la Figure 4.11, représente le volume

dans lequel la simulation est effectuée. Elle est définie comme étant de l’air et possède

deux types de limites :

– La face inférieure est définie comme conducteur parfait et est coplanaire à la face

inférieure de la céramique. Cela équivaut aux conditions de test dans lesquelles le

composant, ici une céramique, est posé sur un conducteur plan en général relié à la

masse.

– Toutes les autres faces sont définies comme absorbantes, de manière à simuler un

volume d’air infini.

Afin de simplifier les simulations et de limiter le temps de calcul, l’épaisseur des

conducteurs est prise égale à 0 µm. Pour tenir compte des pertes métalliques dans la

simulation, la conductivité électrique de l’or est fixée à 4.1x107 S m. Le substrat est

défini comme étant de l’alumine Al2O3 d’épaisseur 254 µm et de permittivité ✏r égale à

9, 8.

Les ports d’excitation utilisés dans la simulation sont de type “Lumped”, normalisés à

50 Ω. Ce type d’excitation est très proche du type d’excitation d’une pointe hyperfréquence

de type Masse/Signal/Masse utilisée en mesure. Afin de coller au mieux aux conditions

de mesure, le port est décalé du bord de la céramique d’environ 50 µm, ce qui correspond

approximativement à la zone de pose des sondes HF. La ligne de transmission simulée et

la définition des ports sont représentées Figure 4.12.

Figure 4.12 – a)Modèle de ligne simulée b) Définition du port d’excitation
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c) Comparaison mesures/simulations

Sur la Figure 4.13, les paramètres S mesurés et simulés de la transition coplanaire vers

micro-ruban sont représentés.

Figure 4.13 – Paramètres [S] mesurés (courbes noires) et simulés (courbes grises)
de la ligne de transmission conçue par l’université de Brest

Nous observons un très bon accord entre les résultats de simulation et les résultats

de mesure sur la gamme [DC 65 GHz]. Au-delà de 65 GHz la mesure du motif n’a

pu être réalisée. Les pertes en réflexion restent supérieures à 20 dB jusqu’à 40 GHz,

au-delà, celles-ci se dégradent en restant supérieures à 10 dB jusqu’à 60 GHz. Les

pertes d’insertion restent inférieures à 0, 8 dB jusqu’à 60 GHz. Elles se dégradent très

rapidement au-delà de 60 GHz. Ce comportement est dû à la géométrie de la transition

coplanaire/ligne micro-ruban. La chute brutale de la réponse en fréquence limitera les

performances à très haut-débit.

Après avoir validé notre méthodologie de simulation EM 3D, dans un second temps,

le comportement de la ligne de transmission a été simulé jusqu’à 100 GHz. Les résultats

de simulation des pertes d’insertion sont présentés Figure 4.14.

Figure 4.14 – Paramètres [S] simulés de la ligne de transmission jusqu’à 100 GHz
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Les résultats de simulation montrent qu’au-delà de 65 GHz, les performances HF de la

transition entre l’accès coplanaire et la ligne micro-ruban se dégradent fortement : pertes

d’insertion importantes, résonance au-delà de 80 GHz.

4.2.3.2 Optimisation de la transition coplanaire vers micro-ruban

a) Structure optimisée

Nous proposons maintenant une version améliorée de la transition entre l’accès

coplanaire et la ligne micro-ruban. Plusieurs motifs ont été étudiés à l’aide de simulations

EM. Le motif donnant les meilleures performances est présenté Figure 4.15.

Figure 4.15 – Aperçu de la transition coplanaire vers micro-ruban optimisée sur
une ligne de test de longueur 2 mm. A gauche, la céramique mesurée, à droite le
modèle EM3D simulé

Le taper est réalisé de manière progressive en suivant la forme du contact de masse.

La reprise de masse sur le plan inférieur est effectuée par demi “via-holes” métallisés. Les

dimensions du stub capacitif sont optimisées pour gagner en performance ; ils permettront

lors du montage de compenser partiellement les effets inductifs introduits par les fils de

câblage. Enfin, les dimensions des plots de masse sont optimisées pour faciliter le câblage.

Les paramètres [S] mesurés et simulés de la ligne de transmission avec les nouveaux

accès coplanaires optimisés sont présentés Figure 4.16 .

Figure 4.16 – Paramètres [S] mesurés (courbes noires) et simulés (courbes grises)
de la ligne de transmission améliorée
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Nous observons, comme précédemment, une bonne concordance entre les résultats de

mesure et les résultats de simulation. Les pertes d’insertion restent inférieures à 1 dB sur

la bande de mesure. Les pertes en réflexion sont légèrement dégradées par rapport au

motif précédent ; celles-ci restent cependant supérieures à 10 dB sur la bande de mesure.

Il y a toutefois un léger décalage des arches représentatives du taux d’onde stationnaire.

Cela est dû au fait qu’il existe une différence de positionnement entre le placement des

ports en simulation et le placement des sondes HF en mesure.

Les résultats de simulation jusqu’à 110 GHz montrent que la dégradation des pertes

d’insertion, au-delà de 65 GHz, observée sur le motif actuel a été fortement réduite et

que la résonance observée à 80 GHz a été supprimée.

Au-delà de 90 GHz, les mesures et les simulations commencent à diverger. Ce

décalage est dû, en grande partie, à la méthodologie de simulation. En effet, les

simulations sont réalisées en une seule bande à partir d’un maillage de la structure

effectué à 40 GHz. Pour des applications en très large bande, une approche consistant à

simuler la structure en deux sous bandes, par exemple [DC 80 GHz] et [70 130 GHz],

permettrait d’améliorer très sensiblement les résultats de simulation en hautes fréquences.

b) Synthèse

L’importance de la géométrie de l’accès coplanaire vient d’être démontrée. Le motif

utilisé actuellement présente de bonnes performances jusqu’à 65 GHz, mais dans une

optique d’amélioration des performances en constante évolution, nous avons réussi à

optimiser ce design pour un bon fonctionnement jusqu’à 100 GHz.

4.2.3.3 Conception de la céramique de routage HF utilisée en sortie du TIA

a) Ligne de sortie seule

Suite à l’étude menée sur la transition entre accès coplanaires et ligne microruban, nous

avons conçu la céramique de routage hyperfréquence de sortie pour le photorécepteur. Pour

rappel, cette céramique se situe en sortie de la puce TIA. Cette céramique doit assurer le

routage des signaux HF entre la sortie différentielle du TIA et les deux sorties du boitier

connectorisées en GPPO, permettre l’intégration du DC-Block et autoriser des mesures

sous pointes HF.

Côté TIA l’écartement entre les lignes doit correspondre à l’espacement des plots

de sortie du TIA. Côté connecteurs du boitier, l’écartement des lignes en sortie de la
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céramique doit correspondre à l’entraxe entre les deux connecteurs du boitier.

Les accès de la céramique situés du côté des connecteurs GPPO réutilisent la transition

entre les plots coplanaires et la ligne micro-ruban optimisée précédemment. La céramique

a été conçue en tenant compte des contraintes technologiques du fournisseur, notamment

celles concernant la taille et l’espacement des trous métallisés. L’accès coplanaire situé du

côté TIA est conçu pour présenter une impédance caractéristique de la ligne égale à 50 Ω

(largeur de la ligne, gap signal/masse). La ligne micro-ruban est elle aussi conçue pour

présenter une impédance caractéristique égale à 50 Ω.

La céramique conçue est présentée Figure 4.17. Avant de fabriquer cette céramique,

des simulations EM 3D sont effectuées afin de s’assurer qu’il n’y a pas de couplage

électromagnétique entre les deux lignes signal.

Figure 4.17 – Modèle de la ligne simulée sous HFSS

La Figure 4.18 présente une comparaison entre les résultats de simulation et de mesure

jusqu’à 65 GHz sur la gamme de fréquence [200 MHz 65 GHz].

Figure 4.18 – Paramètres [S] de la ligne de sortie
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Un très bon accord est observé entre les résultats de mesure et les résultats de

simulation. Le couplage électromagnétique simulé entre les deux lignes (CrossTalk) est

inférieur à 25 dB jusqu’à 65 GHz.

La Figure 4.19 illustre le champ EM à la fréquence de maillage 40 GHz. Le champ

électrique se propage correctement le long de la ligne à cette fréquence. Le maximum

d’intensité est concentré sous le ruban métallique. Dans la section coplanaire, le champ

est parfaitement confiné entre le ruban conducteur et les plans de masse. Les “vias-holes”

jouent bien leur rôle de “mur” électrique. Ces résultats sont en accord avec les objectifs

du projet.

Figure 4.19 – Visualisation du champ EM le long de la ligne de transmission

Comme indiqué précédemment, des DC-Blocks seront insérés sur la ligne de

transmission afin de bloquer la composante continue en sortie du TIA et éviter la

saturation des circuits de décision en aval. Il est important d’évaluer les perturbations

introduites par l’insertion de ce DC-Block sur les performances de la ligne seule. Cette

étude fait l’objet du paragraphe suivant.
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b) Ligne de sortie intégrant les DC-Blocks

Il est très difficile, voir impossible, de modéliser en 3D et donc de simuler sous HFSS

les DC-Blocks [65]. La modélisation de la ligne de sortie avec les DC-Blocks est réalisée

en deux étapes.

La première étape consiste à effectuer une simulation EM 3D de la ligne de sortie en

introduisant des accès localisés au niveau des entrées et sorties des DC-Blocks, ces derniers

sont représentés en rouge sur la Figure 4.20.

Figure 4.20 – Méthodologie de simulation EM3D de la ligne accueillant les DC-Block

La seconde étape consiste à effectuer le chainage de la réponse de la ligne et des DC-

Blocks à l’aide du logiciel ADS. Le chainage de la réponse du DC-Block à la réponse EM

de la ligne de sortie est représentée Figure 4.21.

Figure 4.21 – Méthodologie de simulation EM3D de la ligne accueillant les DC-Block
sous ADS

La réponse globale de l’ensemble est présentée Figure 4.22. La mesure des paramètres

[S] du DC-Block n’étant fournis que jusqu’à 40 GHz par la société Presidio, la simulation

de l’ensemble (ligne de transmission + DC-Block) est limitée à la bande de fréquence

[DC 40 GHz].
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Figure 4.22 – Paramètres [S] de la ligne de sortie avec DC-Block. En noir, les courbes
mesurées, en gris, les courbes simulées

Nous observons un bon accord entre les résultats de simulation et les résultats de

mesure ce qui valide notre méthodologie de simulation. L’impact du DC-block sur les

performances HF de la ligne de sortie reste faible. En effet, les pertes en réflexion sont

peu dégradées sur la bande de fréquence [DC 40 GHz] et les pertes en excès dues à

la présence du DC-Block sont d’environ 1 dB par rapport à la ligne seule. Cette ligne de

transmission sera donc utilisée en sortie du TIA.

4.2.4 Circuits de découplage du circuit TIA et du composant

photodétecteur

Les circuits numériques nécessitent des circuits de découplage des sources de tension

ou des signaux de contrôle très spécifiques capables de réaliser le découplage sur une bande

de fréquence très étendue.

Nous allons dans ce paragraphe définir quelles peuvent être les différents facteurs

d’oscillation des circuits actifs numériques, et comment réaliser un découplage large bande

optimal.
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4.2.4.1 Origines des différents facteurs d’oscillation des circuits

d’alimentation

Les sources de bruits dans un circuit peuvent être diverses, et afin de les minimiser il

existe trois règles générales :

– Réduire les fluctuations de tension et courant

– Contenir la propagation du bruit dans une zone restreinte

– Eviter les rayonnements par antennes non intentionnelles

Nous nous intéresserons ici à la réduction des fluctuations des tensions provenant des

sources d’alimentation.

Les composants actifs, tels que les amplificateurs, du fait de leur mode d’opération en

commutation tout ou rien, provoquent des appels de courant, provenant de l’activité de

charge/décharge des circuits. Ces appels se répercutent sur les lignes et fils d’alimentation

et perturbent les tensions d’alimentation et par conséquent le fonctionnement global du

circuit. Il convient donc de découpler ces alimentations du reste du circuit.

4.2.4.2 Capacité de découplage

Une technique visant à réduire les fluctuations de tension et/ou courant dans le circuit

de polarisation des composants est d’insérer des capacités de découplage. Ces dernières

agissent en quelques sortes comme des réservoirs d’énergie locaux pour les circuits. Lors

des appels de courant liés à l’activité des circuits, elles permettent de fournir une partie

du courant nécessaire à la place de la source de tension. De cette manière, le courant

directement fourni par la capacité ne sera pas transféré le long des lignes d’alimentation,

évitant les fluctuations de tensions.

De manière schématique, un circuit actif alimenté par un générateur est représenté sur

la Figure 4.23.

Figure 4.23 – Circuit actif connecté à un générateur
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Les inductances Lvss représentent les connexions parasites entre le générateur et le

circuit. On voit que lors des commutations du circuit actif, les selfs seront traversées par

un courant, ce qui aura pour effet de faire fluctuer la tension aux bornes du circuit.

Sur la Figue 4.24 une capacité de découplage, de valeur supposée suffisante pour

compenser les appels de courant à l’entrée du circuit, est placée entre la source et le

circuit.

Figure 4.24 – Découplage de l’alimentation

La boucle de circulation du courant est réduite. La circulation de courant dans les

selfs parasites est alors atténuée, ce qui permet de lisser la tension.

4.2.4.3 Choix des capacités de découplage

Afin de limiter l’effet parasite de l’inductance induite par la liaison entre la capacité

de découplage et le circuit, on place cette dernière au plus proche du circuit. Rappelons

que l’impédance équivalente d’une self est ZL jL!, donc plus la fréquence de travail

sera élevée plus l’impédance sera importante. Or, une capacité de découplage devient

efficace lorsqu’elle présente une impédance faible, formant ainsi un chemin privilégié de

circulation du courant RF vers la masse (court-circuit). Une impédance équivalente du

circuit de découplage la plus faible possible est alors souhaitable.

De plus, sachant que la valeur de l’impédance d’une capacité s’écrit ZC 1 jC!, on

remarque que plus la fréquence de l’appel de courant est faible, plus la capacité doit être

élevée afin de maintenant une impédance proche de zéro.

Les capacités de découplage ne sont jamais parfaite, et possèdent à la fois une

inductance série parasite (ESL, equivalent serie inductance) due aux électrodes et une

résistance série parasite (ESR, equivalent serie resistance) due aux pertes dans le
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diélectrique constituant le composant. Ainsi, l’impédance présentée par la capacité en

fonction de la fréquence à une forme en “V” ou “U” typique, comme illustré sur la

Figure 4.25.

Figure 4.25 – Impédance présentée par le circuit de découplage

Pour schématiser, avant la résonance, le composant se comporte comme un

condensateur parfait de valeur C et au-delà de la résonance, l’impédance présentée par

la capacité est proche d’un comportement selfique ( “Z = ESL”). Au point d’inflexion de

la courbe, l’impédance est égale à l’ESR. Ce comportement est problématique pour les

circuits numériques qui nécessitent un découplage efficace sur plusieurs décades.

Pour des circuits large bande comme le notre, il sera donc impératif de placer deux

capacités en parallèle, l’une de très faible valeur (quelques dizaines de pF ) avec une faible

ESR et ESL pour le découplage des signaux hyper-fréquence, et l’autre de valeur plus

élevée (une centaine de nF ) pour découpler les basses fréquences. Le fait d’associer en

parallèle deux capacités, aura pour effet de réduire l’ESL.

Le circuit de découplage large bande est donné Figure 4.26.

Figure 4.26 – Schéma équivalent du circuit de découplage large bande
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4.2.4.4 Résistance d’amortissement

L’association des selfs dues aux connexions et des capacités de découplage forme des

circuits résonnants. Afin de compenser ces effets résonnants, une résistance Rbf de valeur

5 Ω est placée en série avec la capacité de découplage basse fréquence.

Le synoptique du circuit de découplage mis en œuvre sur les circuits numériques est

représenté sur la Figure 4.27.

Figure 4.27 – Circuit de découplage large bande

Il est à noter, qu’une première résistance d’amortissement (5 Ω) et capacité de

découplage (10 pF ) sont insérées en interne dans le circuit TIA sur chaque alimentation

ou signal de contrôle par les concepteurs de circuits MMIC.

4.2.5 Les techniques d’interconnexion

Il existe de nos jours différentes techniques de câblage permettant de lier entre eux les

composants, circuits et céramiques constituant un module complet. Dans ce paragraphe

seront présentées les deux techniques utilisées au sein du laboratoire III-V Lab, à savoir

le “ball bonding” et le “wedge bonding”.

4.2.5.1 Transition filaire par “ball bonding”

Cette technique utilise un fil d’or qui passe à travers un capillaire chauffé (100̊ C à

200̊ C). La boule formée à la sortie du capillaire est soudée sur un plot de sortie du circuit.

Le capillaire est ensuite déplacé pour effectuer la deuxième soudure. Le fil est arraché par le

capillaire, une nouvelle boule est reformée en sortie du capillaire et une nouvelle connexion

peut être effectuée. Ce procédé est décrit sur la Figure 4.28. La soudure entre le fil d’or et

la puce peut être réalisée à température élevée avec un apport de pression (technique de

câblage par thermo-compression) ou à température moins élevée avec un apport d’énergie

ultrasonore (technique de câblage thermo-sonique).
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Figure 4.28 – Différentes étapes de câblage par la technique “ball-bonding”

4.2.5.2 Transition filaire par “wedge bonding”

Ce procédé utilise un fil ou ruban, le plus souvent en or, qui est amené par l’outil,

appelé stylet ou aiguille, puis appliqué sur le plot à souder. La liaison entre le fil et

la zone à connecter s’effectue en combinant pression et vibration ultrasonore. Il s’agit

d’une soudure “à froid”. C’est l’énergie ultrasonique qui entrâıne un ramollissement du fil

semblable à l’effet obtenu par une élévation de température. Le fil est ensuite guidé par

l’outil sur le second plot et une soudure est effectuée. Les différentes étapes de ce procédé

sont présentées sur la Figure 4.29.

Figure 4.29 – Différentes étapes de câblage par la technique “wedge-bonding”

Cette technique de câblage permet d’obtenir des fils de connexion de plus courte

longueur que la technique de “Ball-Bonding” ; elle sera donc privilégiée pour tous nos

montages.

4.3 Module SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation

Le module photorécepteur étudié en simulation en section 3.6 est réalisé. Pour

cela, l’embase en cuivre-tungstène (CuW) sur laquelle reposeront les composants doit

être conçue à l’aide du logiciel de CAO AutoCAD LT. Une fois l’embase réalisée,

les composants y seront reportés, et l’ensemble sera fibré en boitier pour obtenir le

module photorécepteur fonctionnel. Ce dernier sera alors caractérisé en petit signal afin

d’observer son comportement en fréquence, puis en mesures numériques afin d’observer

son comportement à l’aide des diagrammes de l’œil. Enfin, la mesure de taux d’erreur
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binaire, permettant de quantifier les performances du photorécepteur à différent débit,

sera réalisée.

4.3.1 Embase photorécepteur

a) Description du montage

La conception de l’embase sur laquelle seront reportés les composants est dictée par

plusieurs contraintes. Chaque sous-ensemble constituant le photorécepteur a été étudié

dans les paragraphes précédents. Tous ces éléments sont maintenant reportés sur une

plateforme, appelée embase photorécepteur, en cuivre-tungstène. Ce matériau est choisi

car il présente de bonnes caractéristiques thermiques (pour la régulation en température

de la puce SOA) et caractéristiques mécaniques (faible dilatation mécanique lors des

variations de température). Afin d’assurer une parfaite continuité électrique du plan

de masse et de permettre la brasure du composant optique, l’embase est totalement

métallisée par une couche d’or.

L’embase photorécepteur permet d’accueillir tous les sous-ensembles, en optimisant

leur positionnement. Les hauteurs des différents composants sont prises en compte de

manière à modeler l’embase pour ajuster l’axe optique dans le but de réaliser le couplage,

mais aussi la partie hyperfréquence afin de limiter les parasites de montage dûs notamment

à la longueur des fils de connexion. Ainsi, les faces supérieures de la photodiode, du TIA,

des circuits de découplage et de la céramique de routage HF de sortie sont dans le même

plan.

De plus, l’embase est conçue de manière à être compatible avec les outils de fibrage

présents au laboratoire, de montage, de câblage, avec les supports des différents bancs de

test et bien évidemment avec les dimensions du boitier.

La Figure 4.30 montre la vue de dessus de l’embase photorécepteur conçue à l’aide

du logiciel AutoCAD LT, ainsi que sa réalisation effectuée par l’équipe de montage du

groupe EOFiP (Electro-Optical Functions in Package) du laboratoire III-V Lab. La

vue de coupe permet d’observer que l’axe optique et l’axe “hyper” sont dans le même

plan et de mieux se rendre compte de la complexité mécanique de l’embase photorécepteur.
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Figure 4.30 – Plan de conception de l’embase photorécepteur

Le dimensionnement de l’embase, et donc l’intégration des composants, est fixé par les

dimensions du boitier. La difficulté dans la conception de ce photorécepteur réside dans la

topologie de l’amplificateur transimpédance. Ce dernier comporte un nombre conséquent

d’alimentations et de contrôles. Ajouté à cela, les alimentations de la photodiode, du

SOA et du capteur de température, le nombre de pistes d’alimentation à router devient

vite élevé au sein d’un espace restreint. Le routage des pistes est contraint par les limites

technologiques imposées par les fabricants de circuits en couche mince, à savoir avec une

largeur de 70 µm et un espacement de 70 µm. Ainsi, pour le circuit de découplage des

circuits d’alimentation DC et de contrôle du circuit TIA et du composant SOA-PIN,

les capacités de faible valeur sont placées au plus près du TIA tandis que la partie de

découplage BF est plus éloigné de la puce.

b) Support de test

Avant la phase de fibrage et l’intégration de l’embase dans le boitier, l’embase

photorécepteur doit être caractérisée afin de s’assurer que tous les éléments qui la

constituent sont fonctionnels. Malheureusement, l’embase photorécepteur ne peut pas être

mesurée directement sous pointes. En effet, l’entraxe des contacts DC est incompatible

avec l’entraxe des pointes DC multi-contacts disponibles au laboratoire. De plus, pour un

fonctionnement optimal, la puce SOA a besoin d’être régulée en température. Un support

spécifique de test a donc été conçu et réalisé. La Figure 4.31 représente l’environnement

de mesure de l’embase photorécepteur sur son support de test.
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Figure 4.31 – Environnement de mesure de l’embase photorécepteur sur son support
de test

L’embase photorécepteur est collée dans une gorge creusée dans un support en laiton.

De part et d’autres sont positionnées deux céramiques de routage DC permettant de faire

la transition entre le pas des plots d’alimentation de l’embase photorécepteur et le pas des

pointes d’alimentation disponibles en salle de caractérisation. Nous pouvons également

remarquer deux trous oblongs qui permettent de visser le support sur le module “Peltier”

qui assurera la régulation en température du montage pendant les caractérisations.

c) Caractérisation de l’embase photorécepteur

La dernière étape avant la mise en boitier consiste à mesurer la réponse électro-

optique de l’embase photorécepteur. La réponse électro-optique et le coefficient de réflexion

mesurés sont représentés Figure 4.32.

Figure 4.32 – Réponses électro/optique et coefficients de réflexion en sortie
mesurés (courbes noires) et simulés (courbes grises) de l’embase photorécepteur
SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation
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Ces courbes sont obtenues pour un courant SOA fixé à 80 mA et une puissance

optique injectée limitée à 20 dBm. Avec ces conditions expérimentales, le coefficient de

réponse du photorécepteur est d’environ 3, 5 A W . Les résultats de mesure concordent

très bien avec les résultats de simulation, validant ainsi la méthodologie utilisée. L’effet

de surtension, atteignant au maximum 5 dB à 32 GHz, est bien observé en mesure. La

bande passante à 3 dB est alors mesurée à 44 GHz, contre 46 GHz en simulation. Le

coefficient de réflexion en sortie reste inférieur à 10 dB jusqu’à 55 GHz ce qui traduit

la bonne adaptation du montage en sortie.

En conclusion, ces résultats sont compatibles avec les objectifs du projet qui est,

rappelons le, de réaliser un photorécepteur linéaire 40 Gb s. Le processus d’assemblage

peut être poursuivi.

d) Mise en module

Les performances HF et électro-optiques de l’embase photorécepteur ont été validées

lors d’une dernière phase de caractérisation. L’embase photorécepteur est maintenant

prête à être intégrée dans le boitier. La dernière étape avant l’intégration dans le boitier

est l’étape de fibrage. Cette étape critique est réalisée sur un banc spécifique. L’étape de

fibrage consiste à optimiser le couplage entre la fibre optique collée dans un U en utilisant

une microlentille collée directement sur l’embase en CuW. Le rôle de la microlentille est

double. Elle permet d’adapter la taille du mode optique entre la fibre optique et le guide

SOA et de focaliser le faisceau optique issu de la fibre sur la facette d’entrée de la puce

SOAPIN.

Figure 4.33 – a) Photographie du module SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation,
b) Synoptique du montage

L’embase photorécepteur est ensuite reportée dans le boitier (Figure 4.33). Afin

d’assurer le bon fonctionnement de la puce SOAPIN qui a besoin d’être régulée en

température, celle-ci est reportée et collée sur un module Peltier.
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4.3.2 Caractérisation petit-signal

4.3.2.1 Présentation du banc de mesure

Le synoptique du banc de mesure est présenté Figure 4.34.

Figure 4.34 – Synoptique du banc de mesure de la réponse électro-optique du
photorécepteur.

Le signal HF délivré par le port 1 de l’analyseur de réseaux vectoriel (1) est acheminé

au modulateur électro-absorbant (2) via un cable HF qui va ainsi moduler le signal optique

continu (3) émis par la source laser DFB à 1550 nm (4). En sortie du modulateur, le

signal optique modulé (5) est acheminé via une fibre optique et un amplificateur optique

à gain variable (non représenté sur le schéma) pour être détecté par le photorécepteur

SOAPIN/TIA (6) et converti en signal électrique (7). Ce signal est transmis au port

2 de l’analyseur de réseaux vectoriel via un câble HF. L’amplificateur à gain variable

permet d’ajuster le niveau moyen de la puissance optique injectée en entrée du module

photorécepteur.

Les mesures sont réalisées sur la gamme [40 MHz 65 GHz]. Pour corriger les

imperfections de la châıne de mesure, nous avons appliqué la procédure d’étalonnage

SOLT dans les plans des connecteurs HF et nous appliquons également une procédure

spécifique pour corriger la réponse E/O du modulateur.

4.3.2.2 Coefficient de réponse du SOAPIN et puissance de saturation

Lorsqu’un module est terminé d’être assemblé, avant même de commencer les tests

dynamiques, la première étape consiste à s’assurer du bon fonctionnement du module.

Pour cela, nous contrôlons la qualité du couplage par des mesures statiques. Suite à ces

mesures, deux paramètres essentiels pourront être déterminés : la sensibilité ou coefficient

de réponse du SOAPIN et sa puissance de saturation.
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La Figure 4.35 montre l’évolution du coefficient de réponse de la puce SOAPIN obtenue

à partir de la mesure du photocourant, en fonction de la puissance optique moyenne

injectée. Cette courbe est obtenue pour un courant ISOA fixé à 140 mA. Nous avons

choisi ce point de polarisation car sur le spectre d’ASE il correspond au pic de gain à

1550 nm pour une bande passante optique de l’ASE d’environ 80 nm. De plus ce point

de polarisation correspond également à un bon compromis entre le facteur de bruit et

le coefficient de réponse pour notre puce SOAPIN, [36]. Pour un courant injecté compris

entre 100 mA et 180 mA, le facteur de bruit de la puce SOAPIN évolue peu et est compris

entre 8, 5 dB et 9 dB. En dessous de 100 mA de courant injecté, le facteur de bruit se

dégrade très rapidement.

Figure 4.35 – Sensibilité mesurée du SOA-PIN

Le coefficient de réponse maximal 86 A W est atteint pour une puissance optique de

25 dBm, ce qui correspond à un gain du SOA de 22, 3 dB en considérant le coefficient

de réponse de la photodiode de 0, 5 A W . Le coefficient de réponse commence à chuter

fortement pour une puissance optique supérieure à 20 dBm. La puissance de saturation

à 3 dB est mesurée à 10, 5 dBm. A cette puissance, le coefficient de réponse du

SOAPIN est diminué d’un facteur deux, ce qui aura pour effet de limiter la linéarité du

photorécepteur et donc sa dynamique de fonctionnement, en particulier pour les formats

de modulation multi-niveaux.

4.3.2.3 Mesure de la réponse électro-optique et du coefficient de réflexion en

sortie

La réponse électro-optique et le coefficient de réflexion en sortie du module récepteur

mesurés jusqu’à 65 GHz sont représentés Figure 4.36.

Les alimentations du TIA-VGA sont réglées à Vbw 3, 3 V et Vgc 0, 4 V , le courant

de polarisation du SOA est fixé à ISOA 140 mA et la puissance optique est de 20 dBm.
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Figure 4.36 – Réponse électro/optique et coefficient de réflexion mesurés du module
photorécepteur SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation

La réponse électro-optique montre une fréquence de coupure à 3 dB de 44 GHz et

des pertes en réflexion en sortie supérieures à 10 dB jusqu’à 32 GHz.

a) Variation de la bande passante

La Figure 4.37 montre la réponse électro-optique du module photorécepteur mesurée

pour plusieurs valeurs de tension de contrôle Vbw.

Figure 4.37 – Variation de la bande passante du récepteur à l’aide de la tension de
polarisation Vbw

Le fait de diminuer la tension de polarisation Vbw permet de fortement atténuer l’effet

de surtension présent sur la bande. Nous remarquons néanmoins que la fréquence de

coupure à 3 dB évolue peu, passant de 44 GHz à 40 GHz. Ce contrôle de la bande

passante sera primordial pour obtenir une sensibilité optimale lors des mesures de taux

d’erreur binaire, en diminuant au maximum les risques de déformation du signal liés au

phénomène de surtension.
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b) Variation du gain

La Figure 4.38 montre la réponse électro-optique du module photorécepteur mesurée

pour plusieurs valeurs de tension Vgc.

Figure 4.38 – Variation du gain du récepteur à l’aide de la tension de polarisation
Vgc

Ces courbes permettent d’observer la différence d’amplitude relative pour chaque

valeur de tension Vgc. L’ajustement du gain permettra d’adapter l’amplitude de sortie

du récepteur à l’entrée du circuit de décision afin de ne pas le saturer si le signal optique

d’entrée est trop élevé.

Ces premières mesures en petit signal confirment le bon fonctionnement du

photorécepteur et nous permettent de passer à l’étape de la caractérisation numérique.

4.3.3 Mesures numériques

Les mesures numériques sont un bon moyen de juger de la qualité d’un photorécepteur

de manière comportementale. Le module étant destiné aux applications à 40 Gb s au

format de modulation NRZ-OOK, c’est à ce débit que les mesures numériques seront

effectuées dans un premier temps. Le but de ces mesures est de déterminer les conditions

de fonctionnement optimales du module. Des mesures complémentaires seront effectuées à

un débit plus élevé puis avec le format de modulation PAM-4 afin d’exploiter au maximum

les capacités du récepteur et voir ses limitations.
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4.3.3.1 Présentation du banc de mesure

La Figure 4.39 présente le synoptique du banc numérique développé au laboratoire

III-V Lab.

Photorécepteur 
SOAPIN-TIA

Générateur de signaux PRBS

SHF

Ck/in Data

1

2

3

4

/Data Ck/out

Oscilloscope à échantillonnage

Agilent DCAX 86100D

Ref Ck CH1 CH2

Convertisseur 

Numérique/Analogique

DAC 2 bitsRF Out

/Data

D1Ck D2

Synthétiseur

Anritsu

Data

EDFA ATT

DC

Module Laser-
Modulateur (DFB-EAM)

« HLM 13001 »

III-V Lab

Figure 4.39 – Synoptique du banc de mesures numériques

Les données sont générées à l’aide d’un générateur de séquences binaires SHF 12100B.

Le circuit “DAC-2bits” réalisé au III-V Lab permet de combiner et de synchroniser

les signaux Data et Data issus du générateur SHF. En sortie du module “DAC 2bits”

les signaux peuvent être de type NRZ ou PAM-4, d’amplitude variables. Dans cette

configuration du banc de mesure, le débit du signal numérique peut atteindre 100 Gb s.

Le signal issue de la sortie Data du “DAC 2bits” est appliquée sur l’entrée HF de la

source optique HLM 13001 (Hybrid Laser Modulateur) [57] réalisé au III-V Lab, à travers

un té de polarisation. Le té de polarisation permet de fixer la tension d’offset appliquée

au modulateur à électro-absorption de la source optique. La sortie Data du circuit “DAC

2bits” sert de signal de monitoring.

Ce signal optique modulé parvient en entrée du photorécepteur en passant à travers

une chaine optique constituée d’un amplificateur optique, d’un atténuateur optique,

de plusieurs coupleurs optiques et de puissance-mètres optiques. Cette chaine optique
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permet de régler le niveau de la puissance optique du signal injecté en entrée du module

photorécepteur et de contrôler à tout instant cette puissance en différents points.

Les signaux en sortie du photorécepteur sont mesurés à l’aide d’un oscilloscope à

échantillonnage Agilent Infiniium DCA-X 86100D à base de temps réduite (Module

86107A) équipé de deux têtes d’échantillonnage déportées de bande passante supérieure

à 70 GHz (Module Agilent 81118A, Opt H07, 70 GHz).

L’ensemble de la chaine de mesure est synchronisé par un seul synthétiseur de

fréquence Anritsu 69177A qui permet de synchroniser le déclenchement de l’oscilloscope

sur les données à analyser. Pour cela, le signal d’horloge issu du synthétiseur de fréquence

est divisé en deux ; une partie du signal est envoyée sur l’entrée horloge du générateur

SHF 12100B et l’autre partie du signal est envoyée sur l’entrée horloge du circuit

“DAC 2bits”. La sortie d’horloge du générateur SHF est routée sur l’entrée d’horloge

de la base de temps réduite de l’oscilloscope et la sortie trigger du générateur SHF est

routée sur l’entrée trigger du chassis de l’oscilloscope. Cette configuration permet de

générer et mesurer des signaux numériques à très faible gigue temporelle et très haut débit.

Les diagrammes de l’œil mesurés en sortie du circuit “DAC 2-bits” à 40 Gb s et

40 Gbds sont représentés Figure 4.40.

Figure 4.40 – Signaux électriques en sortie du DAC 2-bits

4.3.3.2 Comportement à 40 Gb s

Cette section montre les résultats de mesures numériques effectuées sur le

photorécepteur à 40 Gb s. Tout d’abord, le comportement du module en fonction

des polarisations du TIA sera analysé à partir des diagrammes de l’œil obtenus.

L’influence de la polarisation en courant du SOA sur la qualité du signal sera ensuite

elle aussi analysée. Le coefficient de réponse du SOAPIN sera ensuite déterminé à partir
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des mesures, puis le gain de conversion du module sera estimé. Enfin, une analyse sur le

bruit mesuré permettra de conclure sur les mesures à 40 Gb s.

a) Influence de la tension de contrôle Vbw

L’objectif de cette caractérisation est d’observer l’influence de la bande passante sur

le diagramme de l’œil mesuré en sortie du photorécepteur. Pour cela, nous allons faire

varier la tension Vbw qui contrôle la bande passante du TIA-VGA sur la gamme 3, 5 V

à 1, 5 V . Pour tracer la courbe, la puissance optique injectée en entrée du SOA est

maintenue constante à la valeur de 17 dBm et le courant de polarisation du SOA est

lui aussi constant et fixé à 140 mA.

La Figure 4.41 montre alors l’évolution de l’amplitude de la tension de sortie Vamp du

récepteur en fonction de la valeur de la tension Vbw, pour Vgc 0, 3 V . Pour tracer la

courbe, nous avons, pour chaque valeur de Vbw, mesuré la tension Vamp directement sur le

diagramme de l’œil en sortie du récepteur.

Figure 4.41 – Variation de l’amplitude de sortie en fonction de la valeur de Vbw

Pour 3.5 V Vbw 2, 5 V , l’amplitude du signal en sortie du récepteur est quasi-

constante ce qui signifie que la variation de la bande passante ne s’accompagne pas d’une

diminution du gain du récepteur.

Pour 2.5 V Vbw 1, 5 V , une diminution de l’amplitude est observée, ce qui

signifie que la variation de la bande passante s’accompagne d’une diminution du gain du

récepteur due au fait que les transistors sur la paire différentielle de l’étage d’entrée sont

sous-alimentés.

La Figure 4.42 montre l’influence de la valeur de Vbw sur la forme du signal de sortie.
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Figure 4.42 – Influence de la tension de polarisation Vbw sur le signal de sortie
mesuré

Pour Vbw 3, 3 V , un effet de surtension est visible, faisant apparaitre des rebonds

de part et d’autre des niveaux moyens “0” et “1” entrainant un dédoublement des traces

ce qui a pour effet de diminuer la qualité du rapport signal à bruit, le bruit étant

artificiellement augmenté par l’épaisseur des niveaux. En abaissant la valeur de Vbw, la

bande passante du photorécepteur va diminuer progressivement, jusqu’à ce que l’effet de

surtension soit supprimé. Un compromis doit alors être fait, entre l’amplitude du signal et

la présence de rebonds sur les niveaux. D’après les diagrammes de l’œil mesurés, le meilleur

compromis est obtenu pour Vbw 1, 8 V . C’est, en effet, dans cette configuration que

l’effet de surtension est éliminé tout en ne dégradant que peu l’amplitude de sortie.

Pour compléter notre analyse, nous avons fait figurer les résultats de simulation sur

la Figure 4.42. Nous observons un très bon accord entre la mesure et la simulation ce qui

valide notre méthodologie de simulation en grand signal.

La mesure des diagrammes de l’œil nous renseigne sur la qualité du signal en sortie

du récepteur mais à ce stade nous ne pouvons pas préjuger de la sensibilité du récepteur.

La mesure du taux d’erreur pour différentes conditions expérimentales sera présentée

plus tard dans le manuscrit.

b) Influence de la tension de contrôle Vgc

L’objectif de cette caractérisation est de s’assurer du bon fonctionnement de la boucle

de contrôle de gain pour une excitation grand signal. Pour cela, nous allons faire varier la

tension Vgc qui contrôle le gain du circuit TIA-VGA sur la gamme 0, 45 V à 0, 2V et

relever l’amplitude du signal en sortie du récepteur. Pour cette caractérisation, la tension

Vbw est fixée à 1, 8 V .

La Figure 4.43 montre l’évolution de la tension de sortie du photorécepteur en fonction
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de la valeur de Vgc. Comme précédemment, pour tracer la courbe, la puissance optique

injectée en entrée du SOA est maintenue constante à la valeur de 17 dBm et le courant

de polarisation du SOA est lui aussi constant et fixé à 140 mA.

Figure 4.43 – Variation de l’amplitude de sortie en fonction de la valeur de Vgc

Le gain maximum est obtenu pour Vgc 0, 45 V , au delà de cette valeur, l’amplitude

de sortie n’augmentera plus. Pour 0, 45 V Vgc 0, 2 V , l’amplitude de signal en

sortie du récepteur diminue régulièrement ce qui confirme le bon fonctionnement de la

boucle de contrôle de gain. Au-delà de 0.2 V , il n’est plus possible de mesurer le signal

de sortie.

Les digrammes de l’œil mesurés en sortie du récepteur pour quelques valeurs de la

tension Vgc sont présentés Figure 4.44.

Figure 4.44 – Effet de la tension de polarisation Vgc sur le signal de sortie mesuré
(Echelle : 50 mV div)

Ces différents diagrammes de l’œil montrent bien l’évolution de l’amplitude de sortie

en fonction de la valeur de la tension de contrôle de gain.
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c) Influence du gain du SOA

Les sources de bruit du SOAPIN dépendent principalement du courant d’injection,

du gain et de la puissance du signal optique injecté. Afin de déterminer la plage de

fonctionnement optimale du composant qui permettra de réduire le bruit généré par le

SOA, nous allons tracer la courbe du rapport signal-sur-bruit pour différents courants

d’injection SOA à photo-courant constant. Pour cela, le courant d’injection ISOA du SOA

est peu à peu diminué tout en ajustant la puissance optique d’entrée afin d’obtenir un

photocourant moyen en sortie mesuré par la photodiode de 2 mA.

Pour chaque point de mesure, le diagramme de l’œil est enregistré, le rapport signal-

sur-bruit est calculé et la puissance optique injectée est relevée (Figure 4.45).

Figure 4.45 – Influence du courant d’injection SOA sur le signal en sortie du
récepteur à photocourant constant

La puissance optique nécessaire afin d’obtenir un photocourant de 2 mA ainsi que le

rapport signal-sur-bruit sont tracés en fonction du courant d’injection SOA en Figure 4.46.

Figure 4.46 – Puissance optique nécessaire pour obtenir un photocourant moyen de
2 mA et rapport signal-sur-bruit en fonction du courant de polarisation du SOA

Le rapport signal-sur-bruit augmente régulièrement au fur et à mesure que le courant

d’injection augmente, jusqu’à une valeur maximale, avant de légèrement diminuer
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ensuite. L’optimum du rapport signal-sur-bruit est obtenu pour une valeur de courant

d’injection ISOA compris entre 120 mA et 150 mA. Ce résultat obtenu à partir de mesures

dynamiques en grand signal confirme les résultats obtenus à partir de mesures statiques

[36].

d) Linéarité et gain de conversion

Précédemment, toutes les études menées nous ont permis d’étudier le comportement

du circuit TIA-VGA et du composant SOAPIN pour différentes conditions de polarisation.

L’analyse menée dans ce paragraphe va nous permettre de déterminer la plage de

fonctionnement optimal du module photorécepteur.

La Figure 4.47 montre l’évolution de l’amplitude de sortie “single-ended”, c’est à dire

sur l’une des sorties différentielles du photorécepteur en fonction de la puissance optique

moyenne en entrée du récepteur, pour les conditions expérimentales suivantes :

– Isoa 140 mA

– Vbw 1, 8 V

– Vgc 0, 35 V

.

Il est important de remarquer que les conditions de polarisation du circuit TIA-VGA

et du composant SOAPIN correspondent aux valeurs optimales trouvées précédemment.

Figure 4.47 – Amplitude en sortie du photorécepteur

La courbe ci-dessus donne des informations sur la linéarité et le gain de conversion

du photorécepteur. Rappelons que dans nos applications, nous définissons la linéarité

comme l’aptitude du photorécepteur à conserver une relation de proportionnalité qui suit

une loi linéaire entre la tension de sortie du récepteur et la puissance optique injectée

à son entrée. La linéarité est un paramètre important dans le cas de l’utilisation de

format de modulation vectoriel ou multi-niveaux tel que le format PAM-4. En effet, si
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le photorécepteur sature à faible puissance optique, sa capacité à convertir plusieurs

niveaux du signal dans le domaine électrique de manière distincte risque d’être moindre.

La linéarité du récepteur est ici très bonne jusqu’à 15 dBm. La saturation du récepteur

apparaissant au delà de cette valeur est une combinaison de la saturation du SOA à

forte puissance optique, ainsi que de la saturation du TIA à photocourant élevée. Sur

le graphe de la Figure 4.47, nous avons fait apparaitre les résultats de simulation. Nous

observons un très bon accord entre la mesure et la simulation.

Le gain de conversion du module photorécepteur est défini comme étant le rapport de la

puissance optique sur la tension en sortie du récepteur. L’expression du gain de conversion

en “single-ended” est donnée par la relation 4.1. Le gain de conversion traduit donc la

capacité du photorécepteur à convertir le signal optique reçu en un signal électrique.

GC

Vout,pp

Popt,pp

Vout,pp

Popt,max Popt,min

Vout,pp

2.Popt,moy
ER 1
ER 1

(4.1)

Où ER est le taux d’extinction dynamique de la source, mesuré à 6, 5 dB. Dans ces

conditions, le gain de conversion mesuré en “single-ended” pour une puissance optique de

20 dBm est égal à 10000 V W .

Ce résultat se situe à l’état de l’art et constitue un record pour ce type de module

photorécepteur.

e) Mesure de bruit

Nous pouvons estimer la tension de bruit RMS en sortie du module photorécepteur.

Pour cette mesure, nous utiliserons l’oscilloscope à échantillonnage Agilent Infiniium

86100C du laboratoire. Le bruit en sortie du module est mesuré à puissance optique

d’entrée nulle.

Afin de connaitre la valeur de la tension de bruit en sortie du photorécepteur, il

convient de corriger la valeur mesurée par le bruit de la tête d’échantillonnage de

l’oscilloscope, en supposant que les sources de bruit sont non corrélées. La tension de

bruit totale en sortie du récepteur peut s’écrire comme la somme quadratique de toutes

les contributions de bruit, son expression est donnée par l’expression suivante :

V 2
RMS,mes V 2

RMS,sonde V 2
RMS,SOAPIN TIA (4.2)

La Figure 4.48 montre les différentes contributions de bruit mesuré par l’oscilloscope.
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Figure 4.48 – Bruit mesuré en sortie du module photorécepteur

Le bruit généré par la tête d’échantillonnage est mesuré lorsque celle-ci est laissée en

circuit ouvert. La valeur moyenne de la tension de bruit est alors de 1, 23 mVRMS.

Le bruit du au TIA est mesuré en connectant le module à la tête d’échantillonnage de

l’oscilloscope, sans polariser le SOA (ISOA 0 mA) et en injectant aucun signal optique.

Pour notre exemple, la tension Vbw est fixée à 1, 8 V et la tension Vgc à 0, 32 V . La

valeur mesurée corrigée par le bruit de la sonde est alors de 1, 64 mVRMS.

Enfin, la contribution du SOA est mesurée en polarisant ce dernier à 140 mA. La

valeur moyenne du bruit total est alors mesurée à 3, 24 mVRMS. L’émission spontanée du

SOA contribue à elle seule pour moitié au bruit mesuré en sortie du photorécepteur.

La tension de bruit RMS en sortie du TIA en fonction des valeurs de la tension de

contrôle de gain Vgc et de la tension de contrôle de la bande passante Vbw est tracée en

Figure 4.49. Pour ces mesures, le SOA n’est pas polarisé.

Figure 4.49 – Bruit mesuré en sortie du TIA à puissance optique nulle

Pour 0, 2 V Vgc 0, 4 V le bruit en sortie du récepteur augmente

proportionnellement au gain du TIA.
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Pour Vgc 0, 4 V , l’amplitude du signal en sortie du TIA n’augmente plus, d’où la

saturation de la tension de bruit observée sur la courbe.

La différence entre la tension de bruit mesurée lorsque Vbw 3, 3 V et Vbw 1, 8 V

permet de mettre en évidence que la diminution de la tension de contrôle de la bande

passante, entraine une diminution du bruit allant de paire avec l’affaiblissement du gain

et la réduction de la bande passante.

Pour être complet dans notre analyse, une étude en fonction du courant SOA aurait

due être menée. Cette analyse aurait permis de mieux appréhender la contribution de

l’émission spontanée du SOA (ASE) au bruit total. Toutefois, cette caractérisation est

insuffisante car elle ne permet pas de prendre en compte le bruit de battement signal-

ASE. Pour connaitre la contribution du bruit du SOA dans le bruit total présent en sortie

du récepteur, il faut faire la mesure en présence d’un signal optique.

4.3.3.3 Mesures complémentaires

a) NRZ 64 Gb s

Des mesures complémentaires à plus haut débit ont été réalisées afin de tester la

capacité du photorécepteur à fonctionner à 64 Gb s. Pour cela, le module DAC 2 bits est

remplacé par un module sélecteur SEL1V-DDA conçu et réalisé au sein du laboratoire

III-V Lab [66]. Ce module peut délivrer un signal jusqu’à 100 Gb s avec une amplitude

de l’œil de 5, 75 Vpp en différentiel, une gigue de 531, 5 fs et un facteur de qualité de

5, 49.

Le signal optique généré par la source modulée par le SEL1V-DDA est donné

Figure 4.50.

Figure 4.50 – Signal optique en sortie du module HLM 13001 à 64 Gb s
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La Figure 4.51 montre une comparaison entre les résultats de mesure et de simulation

du signal en sortie du récepteur à ce débit, pour différentes valeurs de la tension de contrôle

de la bande passante Vbw.

Figure 4.51 – Diagramme de l’œil à 64 Gb s en fonction de la tension de contrôle
Vbw, comparaison mesures/simulation

Le très bon accord observé entre les résultats de simulation et de mesure valide notre

méthodologie de conception et de simulation.

Les diagrammes de l’œil observés sont filtrés, donc plus fermés qu’à 40 Gb s. Ils

traduisent non seulement le comportement du récepteur, mais aussi celui de la source

optique. Ces mesures permettent de valider le fonctionnement du module récepteur à

64 Gb s.

b) PAM-4 50 GBd

Bien que le photorécepteur ait été optimisé pour fonctionner avec le format de

modulation NRZ-OOK, des mesures ont été effectuées en utilisant le format de modulation

PAM-4 afin d’observer le comportement du module. La Figure 4.52 montre les diagrammes

de l’œil simulés et mesurés dans ces conditions.
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Figure 4.52 – Simulation et mesure du signal en sortie du photorécepteur en utilisant
le format de modulation PAM-4 à 50 GBd

Comme précédemment, le très bon accord entre les résultats de simulation et les

résultats de mesure valide notre méthodologie de simulation de signaux au format

multi-niveaux.

Sur le diagramme de l’œil, les différents niveaux du signal ne sont pas facilement

identifiables. Ce comportement en présence de signaux multi-niveaux est principalement

dû à la réponse fréquentielle du module et au bruit sur les niveaux. La sur-tension

observée sur la courbe de la réponse électro-optique à tendance à amplifier les fréquences

hautes du signal entrainant une déformation de l’œil et donc une diminution de son

ouverture. L’excès de bruit apporté par le SOA se répercute sur les différents niveaux du

signal et là encore conduit à la fermeture de l’œil.

Ces mesures au format PAM-4 montrent qu’il est essentiel que le photorécepteur soit

spécifiquement conçu pour fonctionner à ce débit avec ce type de format de modulation.

4.3.4 Mesures de taux d’erreur binaire (BER) à 40 Gb s

Après avoir fait l’étude comportementale du photorécepteur à partir des mesures des

diagrammes de l’œil, nous allons maintenant quantifier ses performances à 40 Gb s par des

mesures de taux d’erreur binaire (BER). De manière similaire au déroulement des mesures

numériques à 40 Gb s, l’impact des conditions de polarisation du TIA sera étudié, afin

de confirmer si les valeurs des tensions de contrôle Vbw et Vgc estimées à partir de la

mesure des diagrammes de l’œil correspondent aux valeurs qui permettent d’atteindre les

meilleures sensibilités dans une configuration système. Enfin, des mesures en transmission

sur fibre standard monomode seront effectuées. Cette campagne de mesure a été réalisées

au sein du laboratoire Orange Labs situé à Lannion.
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4.3.4.1 Présentation du banc de mesure

La Figure 4.53 présente le synoptique du banc de mesure.

Figure 4.53 – Synoptique du banc de mesure de taux d’erreur binaire à 40 Gb s

Le signal pseudo aléatoire (PRBS) de longueur de séquence 231 1 est généré par le

générateur de mots (Pulse Pattern Generator module) de l’analyseur de signaux Anritsu

MP1800A sous la forme de quatre signaux à 10 Gb s. Ces signaux sont ensuite multiplexés

pour former en sortie du multiplexeur 4 : 1 Anritsu MP1822A un signal à 40 Gb s. Ce

signal à 40 Gb s est ensuite appliqué sur l’entrée HF de la source optique SHF 4003A.

La source optique SHF est composée d’un Laser DFB qui émet un signal optique continu

à 1550 nm, d’un modulateur électro-optique niobate de lithium qui permet de moduler

le signal optique émis par la source laser DFB et d’un Amplificateur HF qui permet

d’ajuster l’amplitude du signal numérique de modulation issu du multiplexeur MP1822A.

Le signal optique modulé est transmis sur une longueur de fibre allant de 0 à 80 km

avant d’être détecté par notre module photorécepteur. Un atténuateur optique est placé

en entrée de ce dernier afin de régler la puissance optique moyenne incidente. Le signal

différentiel en sortie du module récepteur à 40 Gb s est démultiplexé pour reconstituer

les quatre signaux originaux à 10 Gb s par le démultiplexeur 1 : 4 Anritsu MP1822A.

Ces quatre signaux à 10 Gb s sont ensuite acheminés en entrée du compteur d’erreur du

(Error Detector module) de l’analyseur de signaux Anritsu MP1800A.

4.3.4.2 Influence de la bande passante et du contrôle de gain du TIA sur la

sensibilité du récepteur

Nous avons mesuré les courbes de taux d’erreur pour différentes valeurs de la tension

de contrôle de la bande passante et pour différentes valeurs de la tension de contrôle du

gain du circuit TIA. Les Figures 4.54a) et 4.54b) récapitulent les résultats obtenus. Ces

résultats sont obtenus en “Back to Back”, c’est-à-dire lorsque l’émetteur et le récepteur

sont directement connectés entre eux sans aucune propagation dans la fibre optique.
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Figure 4.54 – Taux d’erreur binaire mesurés à 40 Gb s. a) : Effet de Vbw pour Vgc

0, 45 V , b) : Effet de Vgc pour Vbw 1, 84 V

La Figure 4.54a) montre l’influence de la tension de contrôle de la bande passante

sur la sensibilité du récepteur lorsque Vbw varie de 3.3 V à 1.7 V ; la tension Vgc est

constante et fixée à la valeur 0.45 V pour cette série de mesures.

La valeur optimale de Vbw pour laquelle le taux d’erreur est le plus faible (courbe n̊ 2,

la plus à gauche) est obtenue pour Vbw 1, 84 V . De part et d’autre de cette valeur,

le taux d’erreur est dégradé. Dans ces conditions, la sensibilité du photorécepteur est

23 dBm pour pour un taux d’erreur de 10 9 à 40 Gb s.

Lorsque Vbw 1, 84 V (courbe n̊ 1), le gain de l’étage d’entrée devient trop faible,

diminuant l’amplitude du signal , dégradant le rapport signal-sur-bruit ce qui a pour

conséquence une dégradation de la sensibilité du récepteur de 2 dB par rapport à sa

valeur optimale.

Lorsque Vbw 1, 84 V (courbes n̊ 3 et n̊ 4) l’effet de surtension observé lors des mesures

numériques va avoir pour effet d’augmenter le bruit sur les niveaux “0” et “1”, ce qui a

pour conséquence de dégrader le rapport signal-sur-bruit. La pénalité sur la sensibilité du

récepteur est de 2 dB par rapport à sa valeur optimale lorsque Vbw 3.3 V .

L’ajustement de la bande passante grâce à la tension Vbw permet de gagner 2 dB sur

la sensibilité du récepteur.

La Figure 4.54b) montre l’influence de la tension de contrôle de gain sur la sensibilité

du récepteur, lorsque Vgc varie de 0, 45 V à 0, 3 V . La tension Vbw est constante et

fixée à 1, 84 V pour cette série de mesures.

L’analyse des courbes nous permet d’en conclure que plus le gain de l’amplificateur
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est élevé, meilleure est la puissance optique détectable pour atteindre un taux d’erreur

donné. On note cependant qu’au delà de Vgc 0, 4 V , la sensibilité du récepteur pour

un taux d’erreur de 10 9 n’évolue plus : le gain maximal du TIA est atteint.

En conclusion, les valeurs optimales de la bande passante et du gain du TIA

déterminées à partir des mesures des diagrammes de l’œil ont été confirmées lors des

mesures du taux d’erreur. Après optimisation de la bande passante et du gain du circuit

TIA, nous avons obtenu une sensibilité de 23 dBm pour un taux d’erreur de 10 9 à

40 Gb s. Ce résultat se situe à l’état de l’art des photorécepteurs [51].

4.3.4.3 Mesures comparatives : comparaison des performances du module

pré-amplifié SOAPIN/TIA avec un récepteur PIN/TIA

La sensibilité obtenue précédemment tient compte à la fois du récepteur et de la qualité

de la source optique ; il n’est pas possible de découpler les deux contributions. Afin d’avoir

une idée précise des performances obtenues précédemment, nous avons comparé notre

module SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation au module photorécepteur PIN/TIA

commercial XPRV2022 u2t [67]. Les deux modules ont été mesurés dans les mêmes

conditions expérimentales (même source optique, même jour).

La Figure 4.55 montre les courbes de taux d’erreur binaire mesurées à 25 Gb s et

40 Gb s pour les deux photorécepteurs.

Figure 4.55 – Taux d’erreur binaire mesurés à 25 Gb s et 40 Gb s, comparaison
entre le module pré-amplifié SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation et un module
photorécepteur commercial PIN/TIA
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L’amélioration du budget optique apporté par le module photorécepteur SOAPIN TIA

avec circuit d’adaptation par rapport au module commercial u2t PIN/TIA à 25 Gb s et

40 Gb s est respectivement de 10, 5 dB et 11 dB.

Ce résultat est obtenu grâce à l’utilisation du pré-amplificateur optique

monolithiquement intégré à la photodiode, dont l’ensemble à été co-packagé avec le TIA

linéaire III-V Lab en s’appuyant sur la méthodologie de simulation et de conception

développée en amont.

Concrètement, au sein d’un réseaux d’accès, ce résultat traduit la possibilité de

desservir plus de client ou d’augmenter la portée du système par rapport à un récepteur

classique PIN/TIA.

4.3.4.4 Mesures en transmission

L’objectif de cette mesure est d’évaluer la portée maximale de notre système

expérimentale pour un signal NRZ-OOK à 40 Gb s se propageant sur un tronçon de

fibre standard monomode SSMF (Standard Single Mode Fiber). Comme précédemment,

notons que pour cette expérimentation, la sensibilité qui sera obtenue tient compte à la

fois du récepteur, des effets de propagation et de la qualité de la source optique. Il n’est

pas possible de découpler les différentes contributions.

Dans les centres de données, les serveurs communiquent entre eux sur des distances

allant de quelques centaines de mètres à quelques kilomètres. Dans les réseaux d’accès,

la distance entre le Centre Optique et le client peut atteindre 40 km.

Nous avons fait évoluer le montage expérimental en introduisant une CDR (Clock

Data Recovery) qui permet la récupération de l’horloge après propagation du signal dans

la fibre. La Figure 4.56 montre alors le synoptique du nouveau banc de mesure.

Figure 4.56 – Synoptique du banc de mesure de taux d’erreur binaire à 40 Gb s avec
récupération d’horloge
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Les courbes de taux d’erreur fonction de la longueur de transmission sur fibre SSMF

sont tracées sur la Figure 4.57.

Figure 4.57 – Taux d’erreur binaire mesurés à 40 Gb s : Influence de la longueur de
transmission sur fibre standard SSMF.

Dans notre configuration, source optique SHF 4003 et sans utiliser de fibre à

pré-compensation de dispersion (DCF), une distance maximale de 5 km est atteinte pour

un taux d’erreur de 10 9 à 40 Gb s. Les résultats montrent que jusqu’à 3 km, la pénalité

sur la puissance minimale détectable est très faible (environ 0, 5 dB). Après 5 km de

transmission, la pénalité observée est de 3 dB à 8 km.

Une mesure supplémentaire a été effectuée pour une distance de fibre SSMF de 80 km,

nécessitant l’utilisation d’un tronçon de fibre à dispersion décalée ou à pré-compensation

de dispersion (DSF : Dispersion Shifted Fiber). Les pertes causées par ces fibres sont

de 30 dB et nécessitent l’utilisation d’un EDFA en sortie de la chaine de transmission

afin d’avoir la puissance optique requise pour synchroniser la CDR, qui fonctionne sur la

gamme de puissance 3 3 dBm. Pour une transmission sur 80 km, la sensibilité obtenue

pour atteindre un taux d’erreur de 10 3 est de 12, 5 dBm. Nous pouvons espérer obtenir

une sensibilité de 10 9 à 40 Gb s après propagation dans 80 km de fibre après utilisation

d’un code de correction d’erreur FEC équivalent à ceux utilisés dans les systèmes TWDM-

PON à 10 Gb s. Ce dernier résultat mérite toutefois d’être confirmé !
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4.3.5 Mesures de taux d’erreur binaire (BER) à 64 Gb s

Le module photorécepteur SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation ayant montré de

très bons résultats en terme de sensibilité à 40 Gb s, de nouvelles mesures à 64 Gb s

ont été entreprises afin d’exploiter pleinement ses performances. Ces mesures ont pu être

réalisées grâce au prêt de la part de la société Anritsu France de leur solution toute

intégrée de mesure de taux d’erreur à 64 Gb s basée sur la plateforme MP1800.

4.3.5.1 Présentation du banc de mesure

a) Description du dispositif expérimental

Le synoptique et la mise en œuvre dans le laboratoire du banc de mesure de taux

d’erreur à 64 Gb s sont présentés Figure 4.58.
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Figure 4.58 – Synoptique du banc de mesure de taux d’erreur binaire à 64 Gb s

Le générateur de mots MU183020A de l’analyseur de signaux Anritsu MP1800A

délivre deux signaux PRBS à 32 Gb s. Ces signaux sont ensuite multiplexés pour former

en sortie du multiplexeur 2 : 1 Anritsu MP1861A un signal à 64 Gb s d’amplitude
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variable entre 0, 5 V pp et 3, 5 V pp. Le signal de sortie du module multiplexeur est

appliqué sur l’entrée HF de la source optique HLM 13001 réalisé au III-V-Lab a), à

travers un té de polarisation. Le té de polarisation permet de fixé la tension d’offset

appliquée au modulateur à électro-absorption de la source optique. Le signal optique

modulé c) en sortie de ce transmetteur est transmis sur une longueur de fibre allant de

0 à 5 km avant d’être détecté par notre module récepteur b) puis converti sous forme

d’un signal électrique différentiel à 64 Gb s d). Un atténuateur optique placé en entrée

du module récepteur permet de faire varier la puissance optique incidente. Le signal

différentiel en sortie du module récepteur est démultiplexé pour reconstituer les deux

signaux originaux à 32 Gb s par le démultiplexeur 1 : 2 Anritsu MP1862A. Les signaux à

32 Gb s sont ensuite acheminés en entrée du compteur d’erreur (Error Detector module)

de l’analyseur de signaux Anritsu MP1800A.

Le signal optique c) en sortie du module HLM, détecté à l’aide d’une photodiode de

référence u2t XPD3120R de bande passante supérieure à 70 GHz, est observé à l’aide

d’un oscilloscope à échantillonnage à gigue réduite Agilent Infiniium DCA-X 86100D.

Le bruit sur les niveaux “0” et “1” est très faible, les fronts montant et descendant

sont très raides, l’œil est très ouvert. Le taux d’extinction mesuré à 64Gb s est égal à 8 dB.

b) Influence de la source optique

Figure 4.59 – Influence de la source sur le signal détecté

Avant de discuter des résultats de mesures, nous souhaiterions mettre de nouveau

l’accent sur l’influence de la source optique sur l’ensemble des caractérisations présentées

dans ce chapitre. La source optique utilisée précédemment dans la section 4.3.3.3,

composée du circuit SEL1V-DDA (sélecteur + Amplificateur distribué) associé au module

HLM est comparée à la source optique constituée du module multiplexeur Anritsu
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MP1861A associé au même module HLM (Figure 4.59).

Cette comparaison des diagrammes de l’œil mesurés en entrée et en sortie du module

photorécepteur met en évidence l’importance de la source optique sur l’ensemble des

résultats présenté dans ce chapitre. Le signal en sortie du SEL1V-DDA présente des

fronts montants et descendants à 64 Gb s plus lents que ceux du signal provenant

du multiplexeur Anritsu. Il en découle que l’ouverture de l’œil provenant de la source

utilisant le SEL1V-DDA est bien moindre que lorsque le signal est issu du module

Multiplexeur Anritsu.

En conclusion, comme nous l’avons déjà évoqué à plusieurs reprises dans ce manuscrit,

les performances du module photorécepteur dépendent en grande partie de la source

optique. Il est impossible de décorréler la contribution du récepteur et de la source optique

dans une mesure de sensibilité et de diagramme de l’œil ou lors de la mesure du taux

d’erreurs.

4.3.5.2 Transmission NRZ à 64 Gb s

Les conditions optimales de polarisation de la source et du photorécepteur ont été

préalablement déterminées et sont résumées ci-dessous :

Conditions de polarisation de l’émetteur Module HLM 13001 :

– Ilaser 170 mA

– Vmea DC 1, 3 V

– Vmea swing 2, 5 Vpp

Conditions de polarisation du récepteur Module SOAPIN/TIA-VGA :

– ISOA 140 mA

– Vbw 1, 83 V

– Vgc 0, 4 V
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a) Taux d’erreur et sensibilité

Les courbes du taux d’erreur en fonction de la distance parcourue sont représentées

sur la Figure 4.60.

Figure 4.60 – Taux d’erreur binaire mesurés à 64 Gb s : Influence de la longueur de
transmission sur fibre standard SSMF.

Le tableau ci-dessous donne les résultats de sensibilités obtenues pour un signal NRZ

à 64 Gb s avec une séquence pseudo-aléatoire de 231 1.

Tableau 4.1 – Sensibilités mesurées à 64 Gb s

Le gain de conversion mesuré en différentiel pour une puissance optique de 20 dBm

avec un taux d’extinction de la source de 8 dB est égal à 24000 V W . Rappelons que

le gain de conversion traduit la capacité du photorécepteur à convertir le signal optique

reçu en un signal électrique.

Ces résultats se situent à l’état de l’art et constituent un record pour ce type de

module photorécepteur. Les résultats du point de vue “système” sont très encourageants

et montrent tout le potentiel de cette approche pour les transmissions sur très courtes

distances du type inter-data center ou intra-data center.
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b) Diagrammes de l’œil

Les diagrammes de l’œil mesurés après que le signal ait parcouru les différents tronçons

de fibre optique sont représentés sur la Figure 4.61.

Figure 4.61 – Signaux de sortie mesurés en fonction de la longueur de fibre standard
SSMF parcourue

Pour une fibre standard monomode, la dispersion chromatique est égale à

17 ps nm.km autour de 1550 nm. La dispersion chromatique le long de la fibre

optique va avoir pour effet d’étaler temporellement les impulsions, pouvant entrainer

un recouvrement des impulsions et donc un risque d’erreur. Une technique connue pour

compenser ce phénomène d’élargissement de l’impulsion est de générer une dérive en

fréquence instantanée, ou chirp négatif, pour comprimer l’impulsion avant sa transmission

et ainsi compenser l’étalement temporel lors de la propagation [68]. Au point de

polarisation utilisé pour nos expériences, le chirp transitoire du modulateur EAM est

négatif ce qui est favorable pour la transmission des signaux.

Les conditions expérimentales expliquent pourquoi l’œil observé en back-to-back

semble légèrement déformé, alors que celui obtenu après 2 ou 3 km de transmission ne

fait plus apparaitre de “rebonds” et est parfaitement ouvert. Au-delà de 3 km, l’œil se

déforme et est complètement fermé après 10 km.

c) Comparaison théorie / expérience

La sensibilité du photorécepteur est limitée par la sensibilité du SOAPIN et ne pourra

pas dépasser une certaine valeur suivant le débit considéré, en raison du bruit généré

par le SOA. Pour illustrer cela, la Figure 4.62 montre la puissance minimale théorique

détectable par un récepteur SOAPIN-TIA, d’après l’équation 3.27, pour obtenir un taux
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d’erreur de 10 9, pour un gain du SOA de 20 dB et une sensibilité de la photodiode de

0, 5 A W . La courbe en gris correspond au cas idéal où le récepteur aurait une bande

passante électrique adapté au débit B, égale à 0, 7 B pour un signal NRZ. La courbe en

noire correspond à notre module photorécepteur dont la bande passante est considérée

constante égale à 40 GHz quelque soit le débit. A faible débit, la bande passante du

module photorécepteur est trop importante, augmentant le bruit total généré et limitant

la puissance minimale détectable à 25 dBm. A débit plus élevé ( 70 Gb s) la bande

passante devient trop faible par rapport au débit et la sensibilité chute rapidement.

Dans notre calcul, le bruit de la source optique n’est pas pris en compte, toutefois,

celui-ci est faible devant le bruit apporté par la puce SOA, sa contribution peut donc

être considérée comme marginale. Le résultat attendu d’après le calcul en considérant un

taux d’extinction de la source de 8 dB est donc très proche de la sensibilité mesurée, soit

23, 5 dBm

Figure 4.62 – Puissance minimale détectable théorique du récepteur SOAPIN/TIA
en fonction du débit

4.4 Montages photorécepteurs avec PeTIA (Pre-

Equalizing TIA)

Le TIA avec fonction de pré-égalisation intégrée ayant été réalisé et caractérisé

sous pointes, il est maintenant intégré avec la photodiode 4x10 µm2 afin de valider le

fonctionnement du photorécepteur conçu à l’aide des simulations. Deux montages vont

être réalisés en utilisant ce TIA. Le premier est un photorécepteur classique “PIN/PeTIA”,

permettant de caractériser le comportement de l’association du photodétecteur avec

l’amplificateur transimpédance. Ensuite, un montage utilisant un pré-amplificateur

optique intégré avec la photodiode (SOAPIN) sera réalisé afin de comparer ses

performances avec le module SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation détaillé dans la

section précédente.
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4.4.1 Photorécepteur PIN/PeTIA

Le premier test à effectuer afin de s’assurer que le comportement du photorécepteur

PIN/PeTIA est conforme à nos attentes d’après les simulations est la mesure de la réponse

fréquentielle, ou mesure de la réponse électro-optique. Pour rappel, ce TIA a été conçu

dans le but de fonctionner avec le format de modulation multi-niveaux PAM-4 à 50 GBd,

soit 100 Gb s. Cela, nous l’avons vu, nécessite une réponse en fréquence du photorécepteur

parfaitement plate afin de ne pas créer d’erreur entre les niveaux.

Après avoir obtenu sa réponse en fréquence, nous caractériserons son comportement

en mesures numériques, et donc en modulation PAM-4.

4.4.1.1 Montage initial

a) Description du montage

La Figure 4.63 montre la vue de dessus de l’embase photorécepteur. Le montage des

composants et sous-ensembles est réalisé par l’équipe EOFiP (Electro-Optical Functions

in Package) du laboratoire III-V-Lab.

Figure 4.63 – Embase photorécepteur PIN/PeTIA

La conception reprend l’approche et les principes de conception décrits au

paragraphe 4.3.1. Tous ces éléments sont reportés sur une plateforme en cuivre-tungstène

dorée qui est modelée pour prendre en compte les hauteurs des différents composants et

ainsi réduire les parasites de montage dûs notamment à la longueur des fils de connexion.

Pour les circuits de découplage des alimentation DC, les capacités de faible valeur

sont placées au plus près des composants (photodiode, TIA) tandis que la partie de

découplage BF, de par la taille des composants, est plus éloignée de la puce. Pour pouvoir

polariser la photodiode et lire en direct le photocourant en fonction de la puissance
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optique injectée, le contact n de la photodiode est relié à une source de tension au travers

du circuit de découplage.

b) Réponse O/E

Les réponses électro-optique de l’embase PIN-PeTIA mesurée et simulée jusqu’à

65 GHz sont représentés Figure 4.64. De fortes ondulations de plusieurs dB non prédites

par les simulations sont observées. De plus, la bande passante mesurée est fortement

réduite par rapport à la bande passante mesurée.

Figure 4.64 – Réponses électro-optique mesurée (courbe noire) et simulée (courbe
grise) de l’embase photorécepteur avec PeTIA (pré-égaliseur)

4.4.1.2 Montage modifié

a) Description du montage

Après une analyse approfondie, l’origine des ondulations observées sur la réponse

électro-optique étaient dues principalement au circuit d’alimentation de la photodiode et

aux interconnexions qu’il nécessite. Nous avons donc décidé de relier directement le contact

n de la photodiode au plan de masse du TIA (Figure 4.65). Dans cette configuration, la

photodiode est polarisée en inverse par la tension VBE qui existe aux bornes de l’étage

d’entrée du TIA. Cette tension est de l’ordre de 1, 2 V . L’inconvénient majeur de ce

montage réside dans le fait que nous n’avons plus accès directement au photocourant.
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Figure 4.65 – Embase photorécepteur PIN/PeTIA

b) Réponse O/E

La Figure 4.66 présente la réponse en fréquence et le coefficient de réflexion en sortie

mesurés et simulés jusqu’à 65 GHz.

Les ondulations précédemment observées sur la réponse E/O ont disparues. La bande

passante mesurée à 3 dB est égale à 44 GHz. Lors de ces mesures, nous en avons profité

pour mesurer le coefficient de réponse de la diode, celui-ci est égale à 0, 3 A W .

Figure 4.66 – Réponses électro-optique mesurée (courbe noire) et simulée (courbe
grise) de l’embase photorécepteur avec PeTIA (pré-égaliseur)

c) Synthèse

En conclusion, l’architecture de la puce TIA avec circuit de pré-égalisation est très

sensible à l’interface entre la photodiode et le TIA et notamment aux conditions de

montage (fils de connexion, capacité de découplage). Notre méthodologie de conception

et de simulation doit donc être affinée afin de prendre en compte le découplage au niveau
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de la photodiode.

La Figure 4.67 montre le module PIN/PeTIA réalisé en suivant la technique du

“montage modifié”.

Figure 4.67 – Photographie du module PIN/PeTIA

4.4.1.3 Mesures numériques

Après avoir validé le fonctionnement du photorécepteur en petit signal, nous allons

tester ses performances en fonctionnement grand signal. Les mesures numériques

présentées dans les prochains paragraphes ont été réalisées avec le banc numérique décrit

au paragraphe 4.3.3.1.

a) Modulation NRZ-OOK à 42 Gb s et 50 Gb s

La Figure 4.68 montre les diagrammes de l’œil électrique et optique mesurés

respectivement en sortie du DAC-2-bit et du module HLM 13001 à un débit de 42 Gb s.

Figure 4.68 – Diagrammes de l’œil de la source optique au format NRZ-OOK à
42 Gb s
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La Figure 4.69 montre les diagrammes de l’œil mesurés à 42 Gb s et 50 Gb s pour une

puissance optique moyenne d’entrée de 5 dBm, en comparaison aux diagrammes prédits

par la simulation.
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Figure 4.69 – Diagrammes de l’œil simulés et mesurés au format NRZ-OOK

Les diagrammes de l’œil obtenus montrent une très bonne qualité de signal. Les

niveaux sont parfaitement définis, le niveau de bruit sur les niveaux est faible. Il n’y

a pas d’interférence inter-symbole. Le croisement des fronts montants et descendants est

également parfaitement défini ; la gigue est faible.

Ces résultats mettent en évidence l’apport du circuit de pré-égalisation et montre

tout l’intérêt de l’approche de co-design mise en œuvre par rapport à l’approche classique

qui consiste à l’association d’une photodiode et d’un TIA sans aucune optimisation.

b) Linéarité et gain de conversion

Pour les applications dont les formats de modulation sont vectoriels ou multi-niveaux,

la linéarité est un critère essentiel.

L’évolution de l’amplitude de sortie différentielle du récepteur en fonction de la
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Chapitre 4 : Réalisation et caractérisation de modules photorécepteurs

puissance optique d’entrée est présentée sur la Figure 4.70. Le circuit est polarisé au

point de polarisation nominale, toutes les alimentions sont fixée à 3, 3 V .

Figure 4.70 – Amplitude de sortie du photorécepteur mesurée

Le photorécepteur a un comportement linéaire sur une grande plage de valeur du signal

d’entrée. Cette caractéristique est essentielle lors de l’utilisation du format de modulation

PAM-4. Cette grande plage de fonctionnement linéaire est obtenue grâce au circuit de

compensation d’offset en entrée du TIA qui permet de ré-équilibrer le courant sur la

deuxième entrée de la paire différentielle de l’étage TIA de notre circuit transimpédance

lorsque le courant généré par la photodiode devient élevé. La tension d’offset est réglée

manuellement et doit être ajustée en fonction de la puissance optique injectée. Plus cette

dernière est élevée, plus la tension d’offset appliquée doit être importante.

L’amplitude maximale de la tension de sortie différentielle atteint 650 mV avant

d’observer le phénomène de saturation. Ce résultat est obtenu en appliquant une tension

de 2, 3 V sur le circuit de compensation d’offset. Au delà de cette valeur, l’amplitude

n’évolue plus, l’amplificateur est saturé.

Le gain de conversion du module photorécepteur défini par la relation 4.1 calculé à

partir de la caractéristique qui représente l’amplitude du signal de sortie différentielle en

fonction de la puissance optique est égale à 120 V W .

b) Modulation PAM-4 à 42 GBd et 50 GBd

La Figure 4.71 montre les diagrammes de l’œil électrique et optique mesurés

respectivement en sortie du DAC-2-bit et du module HLM 13001 à un débit de 42 GBd.
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Figure 4.71 – Diagrammes de l’œil de la source optique au format PAM-4 à 42 GBd

La Figure 4.72 montre alors les diagrammes de l’œil mesurés à 42 GBd et 50 GBd,

comparés aux résultats de simulation dans les mêmes conditions. Les résultats obtenus

sont très proche de ceux attendus pour les deux débits, et valident donc le fonctionnement

du photorécepteur en utilisant le format de modulation PAM-4.

Figure 4.72 – Diagrammes de l’œil simulés et mesurés au format PAM-4
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Les diagrammes de l’œil obtenus montrent une très bonne qualité de signal à 42 GBd

et 50 GBd. Les niveaux sont parfaitement définis et le bruit sur chaque niveau est faible.

Le croisement des fronts montants et descendants est parfaitement défini, nous distinguons

les différentes traces.

Comme précédemment, ces résultats mettent en évidence l’apport du circuit de pré-

égalisation et montre tout l’intérêt de l’approche de co-design mise en œuvre.

4.4.2 Montage SOAPIN/PeTIA

Un deuxième montage utilisant un SOAPIN est réalisé, dans le but de comparer

les performances du récepteur avec celles obtenues avec le module SOAPIN/TIA avec

circuit d’adaptation. Malheureusement, les seules puces SOAPIN disponible au moment

du montage présentaient des coefficients de réponse beaucoup plus faibles, de l’ordre

de 25 A W , contre 90 A W pour la puce utilisée dans le montage SOAPIN/TIA avec

circuit d’adaptation. La comparaison ne sera donc pas aisée, néanmoins, une étude basée

sur les résultats et l’hypothèse d’un pré-amplificateur optique ayant le même coefficient

de réponse permettra de comparer les performances des deux montages.

La Figure 4.73 montre le module SOAPIN/PeTIA réalisé.

Figure 4.73 – Photographie du module SOAPIN/PeTIA

4.4.2.1 Mesures numériques à 56 Gb s

La Figure 4.74 montre les diagrammes de l’œil électrique et optique mesurés

respectivement en sortie du DAC-2-bit et du module HLM 13001 à un débit de 56 Gb s.
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Figure 4.74 – Diagrammes de l’œil de la source optique au format PAM-4 à 56 Gb s

La Figure 4.75 présente les diagrammes de l’œil mesurés à 56 Gb s pour deux

puissances optiques moyennes d’entrée : 18 dBm et 10 dBm. Le circuit PeTIA est

polarisé au point de polarisation nominale, toutes les alimentions sont fixées à 3.3 V

et le courant d’injection de la puce SOA correspond à la valeur maximale du rapport

signal-sur-bruit trouvée précédemment, ISOA 140 mA.

Figure 4.75 – Diagrammes de l’œil mesurés à 56 Gb s

Les diagrammes de l’œil obtenus montrent une très bonne qualité de signal. Les niveaux

sont parfaitement définis malgré une très faible surtension observée. Les traces sont fines

même à faible puissance, ce qui implique que le niveau de bruit sur les niveaux est faible. Il

n’y a pas d’interférence inter-symbole. Le croisement des fronts montants et descendants

est également parfaitement défini, la gigue introduit par le récepteur est réduite.
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4.4.2.2 Mesures NRZ-OOK à 84 Gb s

Afin de se renseigner sur le comportement du récepteur à plus haut débit des mesures

ont été réalisées à 84 Gb s, compte tenu des équipements disponibles. La Figure 4.76

montre les diagrammes de l’œil électrique et optique mesurés respectivement en sortie du

DAC-2-bit et du module HLM 13001 à un débit de 84 Gb s.

Figure 4.76 – Diagrammes de l’œil de la source optique au format PAM-4 à 84 Gb s

La Figure 4.76 montre les diagrammes de l’œil électrique et optique mesurés

respectivement en sortie du DAC-2-bit et du module HLM 13001 à un débit de 84 Gb s.

La Figure 4.77 montre le diagramme de l’œil mesuré à 84 Gb s, comparé au diagramme

simulé.

Figure 4.77 – Diagrammes de l’œil mesurés à 84 Gb s

Les résultats montrent la capacité du photorécepteur à fonctionner à ce débit. On note

toutefois que le signal est plus filtré qu’à plus bas débit, ce qui se traduit pas des temps
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de montée plus lents et un diagramme de l’œil plus arrondi. Ce résultat s’explique par le

fait que la bande passante du récepteur, mais aussi de la source, sont limitées.

4.4.2.3 Linéarité et gain de conversion

Cette étude finale à pour but de comparer les performances obtenues avec le

photorécepteur utilisant le TIA avec fonction de pré-égalisation à celle obtenues avec

le module SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation. Le meilleur moyen pour comparer ces

résultats aurait été d’effectuer une mesure de taux d’erreur binaire sur le photorécepteur

PIN/PeTIA, mais l’équipement n’étant pas disponible au laboratoire, une comparaison

sera effectuée sur les mesures numériques.

De plus, nous avons noté que le coefficient de réponse du SOAPIN de dernière

génération utilisé dans ce montage final est bien plus faible que celui de la puce de

première génération utilisée dans le montage avec circuit d’adapation.

La Figure 4.78 montre l’évolution du coefficient de réponse en fonction de la puissance

optique moyenne injectée, obtenus à partir de la mesure du photocourants sur les deux

puces SOAPIN utilisées.

Figure 4.78 – Coefficients de réponse mesurés des SOAPIN sur le montage
SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation (courbe grise) et sur le montage
PIN/PeTIA (courbe noire)

Nous observons une différence significative sur le coefficient de réponse des deux puces

SOAPIN. Le coefficient de réponse maximal de la puce SOAPIN intégrée dans le module

SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation est de 90 A W . A puissance optique identique,

le coefficient de réponse de la puce SOAPIN intégrée dans le module SOAPIN/PeTIA

est de seulement 25 A W . Cette différence s’explique par le fait que le gain du SOA est

différent sur les deux puces (à taux de couplage identique).
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a) Correction des mesures par le coefficient de réponse du SOAPIN

D’après l’hypothèse faite précédemment, la différence du coefficient de réponse entre

les deux puces SOAPIN s’explique par le fait que le gain du SOA est différent d’une puce

à l’autre. Afin de déterminer la différence de gain entre les deux puces, nous avons tracé

sur la Figure 4.79 l’évolution du photocourant en fonction de la puissance optique. Nous

observons que les deux courbes sont translatées d’un facteur constant égal à 5 dB. Ce

résultat confirme notre hypothèse.

Figure 4.79 – Tracé du photocourant mesuré en fonction de la puissance optique
mesurée (courbe noire) et en fonction de la puissance optique calculée permettant
d’obtenir le même coefficient de réponse du SOAPIN que celui utilisé pour le
montage SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation (courbe grise)

Le coefficient de réponse corrigé de la puce SOAPIN intégrée dans le montage utilisant

le PeTIA est tracé sur la Figure 4.80 en comparaison à celui de la puce SOAPIN utilisée

lors du premier montage.

Figure 4.80 – Evolution du coefficient de réponse des puces SOAPIN en fonction
de la puissance optique utilisées dans le module SOAPIN/TIA avec circuit
d’adaptation (courbe grise) et dans le module SOAPIN/PeTIA (courbe noire)

Les deux courbes se superposent parfaitement. Ainsi, nous pouvons en déduire, que la

pénalité introduit par la puce SOAPIN du module SOAPIN-PeTIA est de 5 dB.
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b) Comparaison entre le montage SOAPIN/PeTIA et le montage

SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation

Sur la Figure 4.81 sont tracées les amplitudes de sortie en fonction de la puissance

d’entrée, pour chacun des deux récepteurs. La courbe en gris représente la mesure de la

tension de sortie du photorécepteur SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation. La courbe

en noir représente la tension de sortie mesurée sur le photorécepteur SOAPIN/PeTIA

corrigée par la pénalité de 5 dB due à la différence de coefficient de réponse entre les deux

puces SOAPIN.

Figure 4.81 – Amplitude de sortie mesurée en fonction de la puissance optique
sur le photorécepteur SOAPIN/TIA avec circuit d’adaptation (courbe grise) et
amplitude de sortie de sortie mesurée en fonction de la puissance optique corrigée
sur le montage SOAPIN/PeTIA

Bien que le gain transimpédance de la puce TIA-VGA utilisé dans le montage avec

circuit d’adaptation, ZT 550 Ω, soit plus élevé que le gain transimpédance de la

puce PeTIA utilisée dans le montage SOAPIN/PeTIA, ZT 220 Ω, la tension de sortie

mesurée en sortie du module SOAPIN/PeTIA serait environ deux fois plus élevée que

la tension en sortie du module SOAPIN/TIA-VGA avec circuit d’adaptation pour le

même signal optique en entrée des deux modules si les deux puce SOAPIN avait le même

coefficient de réponse.

Comment pouvons nous expliquer ce résultat ?

Ce résultat s’explique par le fait qu’une partie du signal détectée par la puce

SOAPIN du module SOAPIN/TIA-VGA avec circuit d’adaptation est transférée au

circuit d’adaptation. La tension en sortie du module SOAPIN/TIA-VGA avec circuit

d’adaptation est donnée par la relation suivante :

vo1 ZT1Iph
RL

RL Rin
(4.3)
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Avec

– ZT1 le gain transimpédance de la puce TIA-VGA utilisée dans le montage

SOAPIN/TIA-VGA avec circuit d’adaptation

– RL l’impédance de la charge d’adaptation (RL 50 Ω)

– Rin l’impédance d’entrée en basse fréquence du circuit TIA (Rin 180 Ω)

– iph le photocourant généré par la photodiode

En sortie du module SOAPIN/PeTIA , la tension est donnée par la relation suivante :

vo2 ZT2Iph (4.4)

Avec ZT2 le gain transimpédance de la puce PeTIA.

Nous pouvons en déduire le rapport entre les deux signaux de sortie :

vo2

vo1

ZT2

ZT1

RL Rin

RL

2 (4.5)

En conclusion, si la puce SOAPIN intégrée dans le SOAPIN/PeTIA avait le même

coefficient de réponse que celle intégrée dans le module SOAPIN/TIA-VGA avec circuit

d’adaptation, nous obtiendrions une puissance de sortie deux fois plus élevée pour un

même photocourant ou bien, il nous faudrait une puissance d’entrée deux fois plus faible

pour obtenir la même tension de sortie.

4.5 Positionnement par rapport à l’état de l’art

Figure 4.82 – Etat de l’art des photorécepteurs en fonction du débit et de
l’architecture
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La Figure 4.82 illustre les réalisations de photorécepteurs constituant l’état de l’art à

différents débits et pour différentes architectures.

L’architecture SOAPIN/TIA-VGA avec circuit d’adaptation présente des

performances à l’état de l’art et semble être une solution intéressante et à privilégier

pour le déploiement des réseaux d’accès futurs à très haut-débit et pour les liaisons

intra-datacenters et inter-datacenters.

En effet, l’amélioration en sensibilité apportée par le montage SOAPIN/TIA

permettra de relâcher les contraintes du budget optique au sein d’un réseau d’accès, en

permettant une distance de transmission plus importante ou un nombre d’utilisateurs

reliés à un même nœud de raccordement plus élevé. L’intégration de la fonction pré-

amplification (SOA) et détection (Photodiode PIN ou UTC) dans le même composant

permet d’atteindre des sensibilités comparables à celles obtenues en associant deux

modules discrets. Toutefois, si dans le futur, l’intégration de puces SOAPIN se généralise

dans les photorécepteurs, certains verrous technologies devront être levés : réduction du

facteur de bruit, réduction de la dépendance à la polarisation TE/TM qui est un facteur

limitant en réception, amélioration du taux de couplage afin de réduire le facteur de

bruit, s’affranchir de la puissance de saturation, réduire l’ASE.

Malheureusement, n’ayant pas de mesure de BER des photorécepteurs basés sur

l’architecture associant une puce SOAPIN ou PIN et le circuit transimpédance PeTIA, il

nous est difficile de réaliser une comparaison avec l’état de l’art de ce qui ce fait en termes

de photorécepteur. Toutefois, la qualité de la réponse électro-optique et des diagrammes

de l’œil observés aux débits de 56 Gb s et 50 GBd sont un bon indicateur.

4.6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté deux architectures distinctes de photorécepteurs,

réalisées pour répondre au défi de la montée en débit à 40 Gb s des réseaux d’accès de

futures générations et pour être une alternative aux solutions retenues pour les liaisons

sur très courtes distances inter et/ou intra data-centers.

Dans la première partie du chapitre nous avons décrit les différents éléments qui entrent

dans la réalisation d’un module récepteur et les différentes évolutions que nous avons

été amené à apporter pour répondre au besoin de la montée en débit. Pour cela, nous

nous sommes appuyés sur des simulations EM-3D et de type circuit pour optimiser les

céramiques HF. Pour tout ce qui concerne les règles d’intégration, nous nous sommes

appuyés sur l’expérience du laboratoire et particulièrement l’équipe EOFiP Electro-
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Optical Functions in Package du III-V-Lab.

La seconde partie du chapitre est consacrée à la présentation des différents

modules récepteurs réalisés et à leurs caractérisation. Très vite la nécessité de repenser

l’architecture du récepteur s’est imposée du fait de la limitation en bande passante du

récepteur lorsque nous associons directement le circuit TIA et la photodiode.

Le choix, pour répondre à court termes aux exigences, pour concevoir le premier

photorécepteur, s’est alors orienté vers une solution de co-packaging visant à exploiter

au mieux les performances des composants considérés comme des “boites noires” entre

lesquelles une nouvelle fonction d’adaptation est intégrée. Pour compenser la dégradation

du rapport signal-sur-bruit entrainée par cette solution, le choix a été fait d’intégrer sur

une même plateforme une puce SOAPIN, le circuit d’adaptation et le composant TIA-

VGA.

Trois types de mesures ont été effectuées sur ce photorécepteur : Des mesures en petit

signal, qui ont permis de déterminer la bande passante à 3 dB du récepteur, mesurée

à 44 GHz et de valider le fonctionnement du circuit TIA et notamment de la boucle de

réglage de la bande passante et du gain.

Des mesures numériques à 40 Gb s permettant d’étudier en détail le comportement

du récepteur, en présence d’un signal numérique, en fonction du gain de l’amplificateur

transimpédance et du réglage de sa bande passante mais aussi du courant d’injection SOA.

Ces mesures nous ont permis de déterminer des conditions de fonctionnement optimales

du photorécepteur.

Enfin, des mesures de taux d’erreur binaire, montrant une sensibilité de 23 dBm pour

obtenir un taux d’erreur de 10 9 à 40 Gb s, et une sensibilité de 23, 5 dBm à 64 Gb s

pour le même taux d’erreur. Ces résultats ont permis de mettre en avant l’importance de

la qualité du signal émis par la source, le taux d’erreur mesuré dépendant à la fois du

comportement du récepteur, mais aussi de celui de la source optique.

Tout au long de ce travail, une comparaison entre les résultats de mesure et de

simulation a été réalisée à toutes les étapes de la conception du module photorécepteur.

Le bon accord observé entre les résultats de mesure et de simulation a permis de valider

la méthodologie de simulation mise en place à l’aide du logiciel ADS, à la fois en petit et

en grand signal.

L’approche retenue pour réaliser ce premier récepteur présente un certain nombres

de limitations qui sont apparues tout au long du processus d’assemblage et lors des

caractérisations. En effet, la résistance parallèle utilisée dans le circuit d’adaptation entre

la photodiode et le TIA , dégrade le rapport signal-sur-bruit et diminue l’efficacité du

récepteur, autrement dit son gain de conversion, c’est à dire sa capacité à générer en

sortie une tension proportionnelle au signal optique reçu. Bien que nous ayons obtenu
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de très bons résultats à 40 Gb s, le bruit supplémentaire introduit par le SOA dégrade

également le rapport signal et il semble très difficile que cette approche puisse être retenue

pour des systèmes fonctionnant à plus bas débit, par exemple 25 Gb s. A ce débit,

notre module récepteur se trouve en concurrence directe avec les récepteur APD/TIA.

De plus, le comportement en fréquence, affecté par les “parasites” de montage, n’étant

pas complètement contrôlé, la réponse en fréquence du récepteur présente un effet de

surtension important, inhibant la capacité du récepteur à fonctionner avec des formats

de modulation plus complexes, tel que la modulation à quatre niveaux d’amplitudes

PAM-4. Enfin, l’assemblage de ce récepteur est rendue plus difficile en raison du nombre

accru d’éléments à reporter avec une grande précision.

Deux autres modules récepteurs ont été assemblés. Ces deux récepteurs ont été conçus

en appliquant l’approche de co-design développée au laboratoire pendant ces travaux de

thèse. Ainsi, les modules intègrent dans le même boitier une puce PIN ou SOAPIN et le

circuit PeTIA dont l’architecture est présentée au chapitre 3 de ce manuscrit. Le circuit

d’entrée du TIA a été optimisée afin de pré-égaliser le signal et ainsi résoudre le problème

de limitation de la bande passante sans utiliser de circuit externe. Les caractérisations

en petit signal du deuxième module intégrant une photodiode PIN ont montrées que les

effets de surtension observées sur la réponse E/O du module présenté lors de l’approche

“co-packaging” ont disparues. La bande passante mesurée à 3 dB est égale à 44 GHz.

Ces résultats sont en accord avec les simulations ayant guidées sa conception. Toutefois,

l’architecture de la puce TIA avec circuit de pré-égalisation présente une sensibilité

importante à son interface avec la photodiode, et notamment aux conditions de montage

(fils de connexion, capacité de découplage). Pour les prochaines conceptions, il faudra

donc mieux prendre en compte l’effet du découplage de la photodiode. Les mesures des

diagrammes de l’œil réalisées à 50 Gb s montrent une bonne intégrité du signal, le bruit

sur les niveaux est faible, la gigue supplémentaire apportée par le récepteur est faible. Le

fonctionnement du photorécepteur en multi-niveaux à 50 GBd a alors pu être démontré.

Le troisième module assemblé intègre dans le même boitier, une puce SOAPIN et le

circuit PeTIA. Les diagrammes de l’œil mesurés en sortie à 56 Gb s montrent une qualité

de signal meilleur que celle obtenu en sortie du module SOAPIN/TIA-VGA avec circuit

d’adaptation. Les niveaux sont parfaitement définis ; les traces sont fines même à faible

puissance ; le niveau de bruit sur les niveaux est faible. Le croisement des fronts montants

et descendants est également parfaitement défini, la gigue introduit par le récepteur est

réduite.

Malheureusement, n’ayant pas d’équipements disponibles, au sein du laboratoire III-

V-Lab au moment de la rédaction de ce manuscrit, les mesures de taux d’erreur n’ont pas

pu être réalisées à 40 Gb s ou 50 Gb s. Ceci ne nous permet pas d’avoir une comparaison
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exhaustive et complète entre les différents modules réalisés. Toutefois, les mesures de

bande passante et de diagramme de l’œil sont pertinentes et sont un premier indicateur

sur la potentialité des deux modules réalisés.
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Conclusion...

L’essor des applications multimédias (HDTV, streaming, vidéoconférence, ?) entraine

une forte augmentation du trafic de données sur les réseaux de télécommunication. Pour

permettre la diffusion de ces services innovants, les réseaux d’accès optiques doivent migrer

des débits de 2, 5 Gb s (G-PON) et 10 Gb s (XG-PON) vers un débit de 40 Gb s (NG-

PON2). Parallèlement à la migration des réseaux d’accès optique et à leur déploiement,

les centres de données doivent évoluer en fonction des contraintes et des nouveaux

enjeux : amélioration de la réactivité des services, augmentation des capacités de stockage,

traitement en temps réel d’un plus grand nombre d’informations, simplification de la

gestion des infrastructures, réduction des coûts, ...

Ainsi, la montée en débit dans les réseaux de communication optique sur courtes

distances, réseaux d’accès et data-center, nécessite le développement de nouvelles solutions

permettant à chaque sous-système, émetteur et récepteur, de répondre aux besoins

accompagnant cette évolution.

Les travaux décrits dans ce manuscrit ont porté sur la réception au sein de ces réseaux

optiques, en proposant une solution pour la réalisation de modules photorécepteurs

fonctionnant à 40 Gb s et plus sur une seule longueur d’onde, en utilisant des formats de

modulation simples, NRZ-OOK ou PAM-4, afin de limiter le cout de développement de

ces réseaux.

Afin d’introduire le contexte de ces travaux, le premier chapitre de ce manuscrit a

présenté brièvement les différentes architectures de réseaux optiques passifs actuellement

déployés, ainsi que les normes qui les définissent. Les futurs réseaux d’accès optiques

installés devront répondre à la norme NG-PON2. Cette norme définit l’architecture

des réseaux devant garantir un débit descendant de 40 Gb s et un débit montant de

10 Gb s. Ce sont donc par les exigences de cette norme que les travaux présentés dans

ce manuscrit ont été guidés. Dans une moindre mesure, nous avons également pris en

compte les liaisons inter ou intra centres de données dont les spécificités se rapprochent

des réseaux d’accès optique bien que les données sont transmises sur des distances plus

courtes mais à des débits plus élevés de 100 Gb s.

Dans la première partie du chapitre 2, les principaux composants constituant le module

de réception ont été détaillés. Ainsi, cette partie a permis de décrire les principales

structures de photodétecteurs et de mener une analyse approfondie des différentes sources

de bruit au sein de ces derniers.

Dans la seconde partie de ce chapitre, les différentes architectures de photorécepteurs

et les performances attendues, notamment en termes de rapport signal-sur-bruit et
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puissances minimales détectables, ont été présentées et comparées.

Deux types de photodétecteurs sont particulièrement intéressants pour les applications

à très haut-débit sur courtes distances : les photodiodes à jonction PIN et les photodiodes

à avalanche APD. Comme la puissance d’émission des lasers est limitée, la sensibilité des

récepteurs devra donc augmenter parallèlement à leur bande passante. Les photodiodes à

avalanche ont démontré d’excellentes performances pour les débits jusqu’à 10 Gb s, voire

25 Gb s, mais des limitations liés aux matériaux et à leur structure ne permettent pas

d’atteindre des débits de 40 Gb s. Ainsi, la pré-amplification optique nous est apparue

comme une solution alternative pour améliorer et augmenter la sensibilité des récepteurs

pour les débits supérieurs à 10 Gb s. La photodiode PIN ou UTC a été préférée pour nos

applications. Cette structure a pu être intégrée monolithiquement avec un amplificateur

optique à semi-conducteur (SOA), afin d’augmenter la sensibilité du photorécepteur (de

l’ordre de 10 à 13 dB).

Le signal en sortie du photodétecteur se présentant sous forme de photocourant de

faible valeur, il est nécessaire de le convertir en tension et de l’amplifier afin qu’il soit

exploitable par les circuits de décision. Parmi toutes les architectures d’amplificateur

étudiées, faible impédance, haute impédance et transimpédance, c’est l’architecture

transimpédance qui présente le meilleur compromis entre le bruit généré, le gain et

la bande passante. Cette architecture sera donc celle retenue pour la majorité des

applications à haut-débit. A titre d’exemple, le bruit ramené en entrée du circuit TIA

est typiquement de l’ordre de 15 pA Hz.

Parmi les différentes architectures de photorécepteurs étudiées, l’architecture

SOAPIN/TIA permet d’améliorer très significativement la sensibilité du photorécepteur

par rapport à topologie PIN/TIA. En effet, à 40 Gb s, la puissance minimale détectable de

l’architecture SOAPIN/TIA est estimé à 26 dBm contre 13 dBm pour l’architecture

PIN/TIA, soit une amélioration de 13 dB. L’amélioration en sensibilité apportée par le

montage SOAPIN/TIA permettra de relâcher les contraintes du budget optique au sein

d’un réseau d’accès, en permettant une distance de transmission plus importante ou un

nombre d’utilisateurs reliés à un même nœud de raccordement plus élevé.

Bien que le circuit TIA constitue le meilleur compromis entre rapport signal-sur-bruit

et bande passante, son association avec le photodétecteur reste un défi pour atteindre

des débits de l’ordre de 40 Gb s. En effet, l’analyse théorique basée sur des calculs

analytiques et des simulations de type circuit présentée dans ce chapitre montre que

la bande passante du photorécepteur PIN/TIA reste limitée, à cause notamment de

la capacité équivalente formée par le photodétecteur et l’étage d’entrée du TIA. Cette

limitation a donc fait l’objet du principal axe de recherche de nos travaux et les solutions

proposées pour y répondre ont été développées dans le chapitre 3.
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Dans le chapitre 3, plusieurs solutions visant à résoudre le problème d’intégration

du photodétecteur avec le TIA ont été proposées. Pour cela, la première étape à été de

simuler, à l’aide des modèles électrique équivalents extraits d’après les mesures, le module

photorécepteur complet, c’est dire l’association photodiode/TIA et son environnement.

Une méthodologie complète basée sur des simulations en petit et grand signal a ainsi été

mise en place afin d’anticiper avec précision le comportement global du récepteur.

A l’aide de ces simulations ont ainsi pu être proposées deux méthodologies de

conception. La première, qualifiée d’approche “co-packaging” a consisté à exploiter au

mieux les performances des composants conçus au laboratoire III-V Lab, en optimisant

leur intégration en module à l’aide d’un circuit d’adaptation placé entre la photodiode

et l’amplificateur transimpédance. Les deux composants ont alors été considérés comme

des boites noires avec des relations reliant les entrées aux sorties qui définissent le

comportement des composants. Ainsi, un circuit d’adaptation à été proposé et optimisé

en se basant sur les résultats de simulation, afin de maximiser le fonctionnement à

40 Gb s du module photorécepteur. Le circuit d’adaptation qui permet d’avoir le meilleur

compromis entre bande passante, sensibilité et gain est constitué d’une charge 50 Ω

parallèle associée à un DC-Block et est placé entre la photodiode et le circuit TIA. La

présence du DC-Block permet de supprimer la composante continue du signal détecté et

ainsi évite tout déséquilibre de la paire différentielle de l’étage TIA. La charge 50 Ω permet

d’obtenir le meilleur transfert du signal détecté entre la photodiode et le circuit TIA et

donne une bande passante simulée du photorécepteur supérieure à 40 GHz. Toutefois,

dans cette approche, l’intégrité du signal n’est pas totalement contrôlée, et l’effet de

surtension engendré par l’utilisation du circuit d’adaptation constituera une limitation

lors de l’utilisation de format de modulation tel que le format multi-niveaux PAM-4. De

plus, une partie du signal utile est transmis à la charge 50 Ω ; il est perdu et ne participe pas

au bilan de la liaison optique. Pour compenser la perte du signal dans la charge 50 Ω, nous

avons eu l’opportunité d’associé une pré-amplification optique en utilisant les composants

monolithiques SOAPIN développés au sein du laboratoire III-V Lab. L’utilisation de la

puce SOAPIN a permis d’augmenter très significativement la sensibilité du récepteur, en

simulation nous avons obtenus une sensibilité de 26 dBm pour un signal NRZ-OOK à

40 Gb s.

Par rapport à l’approche “co-packaging”, la seconde méthodologie de conception,

que nous appelons approche “co-design”, permet d’optimiser l’étage d’entrée du TIA en

tenant compte des paramètres de la photodiode. Cette approche a permis de résoudre

un certain nombre de limitations observées sur le premier module. En effet, sur le

premier module réalisé, la résistance parallèle utilisée dans le circuit d’adaptation

entre la photodiode et le TIA, en dépit d’augmenter la bande passante du récepteur,

dégrade le rapport signal-sur-bruit et diminue sa sensibilité et son gain de conversion.
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De plus, les mesures de diagrammes de l’œil ont permis de mettre en évidence que

l’intégrité du signal pour des formats de modulation multi-niveaux n’était pas suffisant.

En effet, le comportement en fréquence, affecté par les “parasites de montage”, n’étant

pas complètement contrôlé, la réponse en fréquence du récepteur présente un effet de

surtension important qui déforme le diagramme de l’œil. Pour un signal de type NRZ

cela n’est pas rédhibitoire ; en revanche, pour un signal de type PAM-4 cela réduira

fortement le SNR sur chaque niveau. Lors de nos travaux, nous avons proposé d’utiliser

une architecture de TIA différentielle en entrée et différentielle en sortie utilisée en mode

asymétrique où la photodiode est connectée en entrée à l’un des accès. L’originalité

du travail est d’avoir proposé d’utiliser la seconde entrée du TIA pour pré-égaliser

le signal avant amplification, et ainsi contrôler parfaitement l’intégrité du signal en

fonction des caractéristiques de la photodiode. Cette approche originale a abouti à

la conception d’une nouvelle architecture de TIA que nous avons appelé PeTIA pour

Pre-Equalizing TransImpedance Amplifier. Pour réaliser le circuit de pré-égalisation,

nous avons opté pour un circuit simple à mettre en œuvre constitué d’un tronçon de

ligne en circuit ouvert sur l’entrée non connectée à la photodiode. Ainsi en ajustant

la longueur du tronçon de ligne et la valeur de la résistance de contre-réaction sur

cet accès, il a été possible d’obtenir, en simulation, une bande passante d’environ

45 GHz, sans ondulation et sans sur-tension. Le récepteur a également montré toute

sa capacité à fonctionner avec le format de modulation PAM 4 à 50 GBd, soit 100 Gb s.

Les deux approches de conception de modules récepteurs détaillées au chapitre 3 ont

conduit à des réalisations présentées au chapitre 4.

Dans la première partie du chapitre, les différentes étapes de conception et de

réalisation du module photorécepteur ainsi que les difficultés liées à l’intégration des

différents composants qui le constitue sont présentées. Cette partie montre toute la

complexité de réalisation d’un tel module qui fait intervenir un grand nombre de

compétences : mécaniques, optiques, hyperfréquences, mesures,...

Dans la seconde partie du chapitre, les résultats de caractérisation sur les différents

modules réalisés ont été présentés. Le premier module photorécepteur réalisé, intègre dans

le même boitier une puce SOAPIN obtenue par intégration monolithique sur substrat

InP et un TIA-VGA ; l’interface entre les deux composants ayant été optimisée par une

approche “co-packging” qui consiste à insérer un circuit d’adaptation entre les deux

composants. Les résultats obtenus sont parfaitement en accord avec les résultats de

simulations. La bande passante a été mesurée égale à 44 GHz. Le résultat clé concernant

ce module est sa sensibilité. Nous avons mesurée une sensibilité égale à 23 dBm pour

un taux d’erreur de 10 9, pour un signal NRZ-OOK à 40 Gb s avec une longueur de mot

binaire pseudo-aléatoire de 231 1. Ces bons résultats ont été confirmés à 64 Gb s, puisque
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nous avons obtenus une sensibilité de 23, 5 dBm pour un taux d’erreur de 10 9 et nous

avons démontré une transmission sur une fibre standard avec moins de 2 dB de pénalité

sur 3 km par rapport à la mesure en “back-to-back”. Le gain de conversion mesuré pour

ce module est égal à 24000 V W .

Les performances obtenues se situent à l’état de l’art pour ce type d’architecture

de photorécepteur. L’intégration d’un pré-amplificateur optique dans le module

photoréception permet d’augmenter de manière significative, environ 10 dB, la sensibilité

du photorécepteur par rapport à l’approche classique PIN/TIA. Ce résultat est obtenu à

40 Gb s sans insertion de filtre optique entre le SOA et la photodiode.

Les deux modules suivants ont été optimisés par une approche “co-design” qui

consiste à optimiser l’étage d’entrée du circuit transimpédance en tenant compte de la

photodiode. Ainsi, ceux-ci ont été assemblés, en intégrant dans le même boitier, pour le

premier module, une photodiode PIN et le circuit PeTIA et pour le second module, une

puce SOAPIN et le circuit PeTIA. Ces deux modules ont pu être caractérisés en petit et

en grand signal. Pour ces deux modules comme pour le module précédent les résultats

de mesures sont conformes aux résultats prédits par les simulations. Les réponses

électro-optiques mesurées sur les deux modules sont parfaitement plates, sans ondulation

ni surtension, les bandes passantes mesurées sont supérieure à 40 GHz. Les mesures des

diagrammes de l’œil réalisées sur le module PIN/PeTIA à 50 Gb s montrent une bonne

intégrité du signal, le bruit sur les niveaux est faible, la gigue supplémentaire apportée

par le récepteur est faible, le diagramme de l’œil est bien ouvert. Le fonctionnement du

photorécepteur en multi-niveaux à 50 GBd a alors pu être démontré. Le bruit sur les

différents niveaux est faible ; l’ouverture de l’œil sur les différents niveaux est identique.

Enfin, Le diagramme de l’œil mesuré en sortie du troisième module SOAPIN/PeTIA à

56 Gb s montre une qualité de signal meilleure que celle obtenue en sortie du module

SOAPIN/TIA-VGA avec circuit d’adaptation. Les niveaux sont parfaitement définis, le

bruit sur les niveaux est faible. Le croisement des fronts montants et descendants est

également parfaitement défini, la gigue introduit par le récepteur est réduite. L’ensemble

de ces résultats valident l’architecture de circuit PeTIA qui intègre, sur l’entrée non

connectée de l’amplificateur transimpédance différentiel, un circuit de pré-égalisation du

signal détecté avant son amplification.

Perspectives...

Les travaux présentés ont montré comment optimiser l’architecture transimpédance

afin d’intégrer directement la fonction de pré-égalisation en exploitant le comportement

différentiel. Les composants conçus afin de valider cette fonctionnalité possédaient une

topologie relativement simple, avec un étage transimpédance suivi d’un unique étage
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d’amplification Cherry-Hooper et un contrôle d’offset manuel en entrée. Ce choix a

été fait durant la conception dans le but de simplifier l’architecture du circuit TIA

en se concentrant sur l’étage TIA d’entrée du circuit et ainsi limiter les risques de

dysfonctionnement dûs à la multiplication des étages de gain des boucles de contrôle de

gain et d’offset. La conception actuelle pourra donc évoluer afin d’intégrer des étages

de gain supplémentaires et surtout une boucle de contrôle de gain automatique afin de

compenser toutes les variations du niveau du signal optique d’entrée.

La méthodologie de simulation mise en place a montré des résultats en très bonnes

concordances avec les mesures réalisées tout au long de la thèse, aussi bien en petit et

grand signal. Néanmoins, quelques points peuvent être améliorés. Nous avons vu lors de

la réalisation du récepteur PIN/PeTIA que le circuit de découplage de la photodiode

avait un gros impact sur les performances, ceci étant dû en grande partie au fait que la

conception de l’étage d’entrée du TIA est spécifique et prend en compte les paramètres de

la photodiode. La méthodologie de simulation ne permet pas, à l’heure actuelle, une prise

en compte suffisante des “parasites de montage” tels que les fils de connexion entre la

photodiode et le TIA ou du circuit de polarisation de la photodiode. Une amélioration du

modèle simulé à ce niveau devra être mise en place afin d’être au plus près des conditions

réelles.

La très bonne concordance entre les résultats de mesure et de simulation a validé notre

méthodologie de conception des photorécepteurs basée sur des simulations simultanées

en petit et grand signal. Cette méthodologie de conception consiste à optimiser la

réponse électro-optique du photorécepteur en observant l’allure de la bande passante

et du diagramme de l’œil en sortie du récepteur. Ces résultats encourageant peuvent

inciter à donner une suite à ces travaux où l’étape suivante serait d’optimiser directement

la sensibilité du récepteur en traçant le taux d’erreur en fonction de la puissance

optique. Pour cela, il pourrait être intéressant de tenir compte du bruit, du chirp et

des non linéarité de la source optique ainsi que des effets de propagation, de dispersion

chromatique, de dispersion modale de polarisation (PMD), voire des effets non-linéaires

dans la fibre.

Pour répondre au défi que représente l’augmentation du volume des données échangées,

le déploiement des réseaux d’accès tout optique jusque chez l’abonné représente un des

enjeux de ces prochaines années. Néanmoins, le déploiement de masse de ces réseaux ne

pourra se faire que si l’augmentation du débit se fait à faible coût. Ces travaux ont montré

l’intérêt d’optimiser l’interface entre la photodiode et l’amplificateur transimpédance afin

d’augmenter le débit de fonctionnement des photorécepteurs. L’approche préconisée dans

la norme NG-PON2 consistant à multiplier les longueurs d’onde pour atteindre des débits

Co-packaging/co-design appliqué à la conception de photorécepteurs haut-débit Page 310



Conclusion générale et perspectives

élevés (4 longueurs d’onde à 10 Gb s pour le signal descendant à 40 Gb s), contrainte par

la limitation en bande passante des composants, rend les systèmes plus complexes, plus

énergivores et surtout plus onéreux. Les deux photorécepteurs présentés dans ces travaux,

permettant un transfert de données jusqu’à 40 Gb s, voir plus, tout en augmentant le

bilan de liaison, sur une seule longueur d’onde, peuvent être des composants clés pour

répondre aux besoins de la montée en débit, à la fois en terme de performances, mais

aussi en terme de coût de déploiement.

Au sein des centres de données, dont la problématique est similaire, il est aisé de

se représenter l’intérêt d’intégrer des composants/sous-systèmes ultra rapides. En effet,

ceci permet de réduire le nombre de composants lors de leurs déploiement au sein de

ces centres. Nous l’avons vu, une attention particulière a été portée sur le comportement

en fréquence du photorécepteur afin de garantir son fonctionnement avec le format de

modulation PAM-4. La Figure 4.83 illustre deux possibilités d’évolution de l’architecture

des centres de données fonctionnant à 100 Gb s en utilisant les photorécepteurs présentés

dans ce travail.

Figure 4.83 – Possibilité d’évolution de l’architecture des data-center

Cette figure montre bien la simplification qu’il est possible de réaliser au niveau

de l’architecture des centres de données en réduisant considérablement le nombre de

composants utilisés. Ainsi les deux architectures de photorécepteur proposées lors de ces

travaux sont une bonne alternative aux autres architectures étudiées en photo-réception.

Actuellement, beaucoup de travaux pour augmenter le débit des signaux transmis en

réduisant le nombre de fibres sont basés sur une architecture APD/TIA à 25 Gb s et
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fonctionnent en multi-modes : le signal se propage dans une fibre optique multi-mode où

l’information est codée sur 4 modes de propagation.
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[49] T. Ducellier, M. Goix, and J. Hébert, “Compact soa-based preamplified receiver

module for 20 gb/s applications,” Optical Amplifers and Their Applications, 1997.
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SOA-PIN-TIA Pour les Applications Courte Distance à 40 Gb/s” 19èmes Journées
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Contribution à l’étude de nouvelles technologies de co-packaging et de
co-design appliquées à la réalisation de modules photorécepteurs pour les

systèmes de télécommunications de prochaine génération

Résumé : Les travaux présentés dans cette thèse s’inscrivent dans le cadre des
télécommunications optiques à haut-débit sur courtes distances. L’ère numérique dans
laquelle nous vivons pousse les architectures actuelles à évoluer aussi rapidement que
le besoin en débit. Les réseaux d’accès et data-centers doivent d’ores et déjà évoluer,
notamment au niveau des composants et sous-systèmes chargés de détecter les signaux
optiques après leur transmission : les photorécepteurs. La montée en débit à 40 Gb s et
au-delà est limitée par l’architecture actuelle des photorécepteurs dont l’interfaçage entre
ses deux fonctions primaires (photodétection[PD]/amplification[TIA]) limite la bande
passante. Les solutions présentées, visant à limiter la parallélisation multi-longueurs
d’onde des composants et ainsi les coût de déploiement, proposent d’augmenter la rapidité
des modules photorécepteurs en optimisant leur architecture. Deux axes d’optimisation
sont alors proposés au niveau du photorécepteur : Une approche co-packaging ayant pour
objectif de considérer les deux fonctions clés du photorécepteur comme des “bôıtes noires”
auxquelles il convient d’ajouter un circuit externe permettant d’augmenter la bande
passante, et une approche co-design visant à concevoir un nouveau circuit amplificateur
transimpédance (TIA) intégrant directement une fonction de pré-égalisation adaptée à la
photodiode permettant de repousser la fréquence de coupure du récepteur.

Mots clés : Photorécepteur, Amplificateur transimpédance, Réseaux d’accès, Data
center, Co-packaging, Co-design.

Study of new co-packaging and co-design technologies applied to
photoreceiver modules for next generation telecommunication systems

Abstract : This thesis falls within the scope of high-speed short-reach optical
communication where the growing need in data transfer forces the current architectures
to evolve as quickly. Acces network and data-center components and subsystems must
follow this growth, especially on the photoreceiver side. 40 Gb s and beyond high-speed
communications are limited by the current photoreceiver architecture, which, due to the
integration of both of its main functions (photodetection[PD]/amplification[TIA]), limits
the maximum achievable bandwitdh. In order to reduce the amount of components and
price caused by multi-λ architectures, photoreceivers bandwidth must be increased. Two
solutions are proposed so that the photoreceiver performances can be optimized : A co-
packaging approach in which both main functions of the photoreceiver are considered
as “black boxes” to which must be added an external circuit allowing to increase the
bandwidth, and a co-design approach in which a new transimpedance amplifier (TIA) is
designed, integrating a pre-equalizing function based on the photodiode characteristics,
allowing an enhancement of the photoreceiver bandwitdh.

Keywords : Photoreceiver, Transimpedance amplifier, Acces network, Data center,
Co-packaging, Co-design.
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