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Introduction générale

Les avancées technologiques des circuits intégrés micro-ondes sont la clé pour ouvrir et
exploiter pleinement de nouvelles opportunités de marché, comme on a pu le constater cette
derniére décennie avec I'explosion des télécommunications mobiles. Les circuits intégrés
micro-ondes sont en effet au coar dun large éventail de systémes, pour les
télécommunications, les applications militaires, ou encore dans des secteurs tels que
I"aérospatial ou I’ automobile. Et ce sont bien les avancées technol ogiques dans la fabrication
des composants semi-conducteurs pour la montée en puissance, la montée en fréguence, ou le

faible bruit, qui vont permettre le développement de nouveaux systémes.

Néanmoins, lorsgu’ une technologie a atteint un seuil de maturité suffisant pour pouvoir étre
utilisée pour la production de puces en grande quantité, il s agit d’exploiter cette technologie
au maximum de ses possibilités. Cela passe alors par la recherche d' architectures de circuit
spécifiques, et la mise en cauvre de nouvelles méthodes d’'analyse et de conception. C'est
donc sur le concepteur de circuit que se reportent les exigences techniques et économiques
pour ces circuits. Dans le méme temps, les techniques et les outils utilisés par le concepteur
des circuits n'ont cesse de s améliorer, rendant la conception des circuits toujours plus
réaliste, et plus proche de laréalité physique du circuit.

Le concepteur de circuit doit donc a lafois faire preuve d adaptabilité, afin de pouvoir suivre
les évolutions technologiques, et avoir une démarche de conception appropriée et structurée,
intégrant plusieurs niveaux de connaissance, des architectures de circuit a la maitrise des
outils modernes de CAO, en passant par les méthodologies d’ analyse et de conception.

Ce manuscrit, articulé en deux parties, traite de ces différents aspects de la conception des
circuits micro-ondes, avec en filigrane comme axe de recherche, comment structurer des
méthodol ogies de conception efficaces, tout en gardant le maximum de degrés de liberté dans
la conception, de maniére a pouvoir innover sans cesse. Les deux parties de ce manuscrit

concernent :



e Larédisation d un driver MMIC en technologie pHEMT AsGa a 40 GHz de modulateur
électro-absorbant InP pour la génération d’impulsions optiques.

Ce travail a pour objectif de démontrer I’intérét de sources d’ impulsions optiques a partir de
modulateurs éectro-absorbant (MEA), pour les systemes OTDM a 160 Ghit/s. Pour cela, une
méthodologie de conception spécifique d amplificateur a été développée, qui permet la prise
en compte directe du composant optique, et de ses caractéristiques, dans la phase de CAO
hyperfréguence de conception du driver de commande. Ce travail a été réalise en étroite
collaboration avec le laboratoire Alcatel — Opto+, et illustre bien la nécessité d adapter les
méthodologies classiques de conception a de nouvelles technologies, ou comme ici a de
nouveaux domaines d’ application.

e Ledéveloppement d'un outil d’ assistance ala conception des circuits microondes.

D’une maniere plus générale, ce travail mené en collaboration avec le CNES, pour lequel il
sagit de structurer et d’ organiser le processus de conception, a pour but de mettre a la
disposition des concepteurs un outil informatique a méme de leur faire gagner du temps dans
la mise en oauvre des méthodologies de conception, de leur permettre de maitriser la fonction
micro-onde, et d’ assurer la sauvegarde et la diffusion du savoir-faire des concepteurs.



Partie A : Driver MMIC en technologie
PHEMT AsGaa40GHz de modulateur
électro-absorbant InP pour |a génération

d’ impulsions optiques






|. Introduction

La croissance spectaculaire du trafic Internet et I’ augmentation de la demande de transmission
de données, obligent les opérateurs de réseau a augmenter toujours plus la capacité de
transmission de leurs réseaux terrestres en fibre. On prévoit que ces réseaux devront sous peu
offrir des capacités de plusieurs térabits sur une seule fibre. En complément al’ utilisation du
multiplexage en longueur d’ onde dense (DWDM), les capacités de transmission devront étre

augmentées en utilisant le plus fort débit par canal de longueur d’ onde possible.

Actuellement, le débit par canal est limité a 40 Ghit/s, principalement par les technologies
semi-conducteur de la partie électronique. Les premiers systémes fonctionnant a 40 Gbit/s
sont actuellement introduits, mais cette technologie connait néanmoins des débuts trés
difficiles. En effet, s le fait d’augmenter le débit par canal permet d avoir plus de services
avec moins d équipement, les critiques formulées envers la technologie 40 Ghit/s sont
nombreuses : les composants optiques et éectroniques sont encore trop chers, la technologie
manque de maturité, et de plus elle n'est pas préte pour une production de masse et un
déploiement a grande échelle. Cette technologie a vu le jour dans des laboratoires de
recherche, avec le souci de faire avancer |’ état de I’ art, sans modele économique sous-jacent

précis. Or C'est bien laviabilité économique qui permet I’ émergence réelle d’ une technologie.

Les opérateurs et équipementiers cherchent aujourd’hui a passer directement a |’ étape
suivante, c'est-a-dire a un débit de 160 Gbit/s par canal de longueur d’ onde. Ces systemes 160
Ghit/s reposent sur le multiplexage temporel dans le domaine optique (OTDM) : les différents
signaux sont multiplexés et démultiplexés dans le temps en utilisant des technologies optiques
atrés grande vitesse. Ces systémes peuvent étre construits a partir de débits soit a 10 Ghit/s
soit a 40 Gbit/s par cana OTDM. Afin de limiter la complexité de la partie optique du
systeme, la technologie ETDM la plus performante doit étre utilisée. Ces systemes 160 Ghit/s
sont donc des systemes OTDM 4x40 Ghit/s.

Pour ces systémes OTDM 160 Ghit/s, étant donné qu’il s'agit d’un multiplexage temporel
dans le domaine optique de 4 voies a 40 Ghit/s, il est crucial de disposer de sources

d impulsions optiques trés performantes. 1l est en effet nécessaire d'avoir des impulsions
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optiques tres courtes, avec un fort taux d’extinction optique, et a un taux de répétition de 40
GHz, afin déviter les recouvrements lors du multiplexage, et donc de prévenir les
interférences inter-symboles. De plus, pour ne pas pénadiser la transmission des signaux
générés, la source optique doit présenter le moins de «chirp » possible, et présenter une
grande stabilité dans le temps et donc tres peu de jitter. Les exigences sur la source optique
sont donc trés fortes, et une des solutions pour y répondre consiste a associer un laser continu

suivi d’ un modulateur électro-absorbant (MEA) commandé par un driver.

Le travail présenté dans cette partie, qui concerne la conception en technologie pHEMT AsGa
0.15 um d'un driver de commande d’un MEA a40 GHz, s attache a démontrer I’intérét de ces
sources d’'impulsions optiques a partir de MEA, pour les systémes OTDM a 160 Ghit/s. Une
méthode de conception spécifique du driver éectroniqgue du MEA a éé développée, afin
d optimiser efficacement les caractéristiques des impulsions optiques générées par la fonction

driver + MEA, plutdt que de s attacher uniquement aux performances électriques du driver.

Ce travail a été réalisé en étroite collaboration avec le laboratoire Alcatel Opto+, a partir de
leur propre technologie de modulateurs sur InP, et de leur savoir faire dans la conception et
I’intégration de modul es él ectro-optiques.



I1. Lessystemes de communication sur fibre optique

IILA. Géné&alités

Les systemes de communication sur fibres optiques, comme tous les systemes de
communication, sont constitués d’ un émetteur, d’un canal de transmission, et d'un récepteur.
Les paragraphes suivants visent donc a décrire de maniere synthétique les différents é éments

qui constituent un systéme de transmission optique.

A.l. Lesupport detransmission

Comment parler des systemes de communication optique sans présenter ce qui constitue le
support de ces communications, et ce qui a permis I’essor de cette technologie, a savoir la
fibre optique [1][2][3]. Comparativement aux autres supports de transmission existants, la
fibre optique présente de nombreux avantages qui justifient son introduction dans les

systémes de transmission.

Ces avantages sont, tout d abord, des avantages en terme de performances, avec une bande
passante optique tres grande, n’ ayant aucune commune mesure avec les bandes passantes des
supports éectriques classiques. De plus, I'atténuation due au support de communication
S avere tres faible, ce qui permet de couvrir des distances plus grandes sans nécessité

d'installer des répétiteurs.

Lafibre optique présente également des avantages de sécurité électrique et électromagnétique.
Elle permet une isolation totale entre les terminaux ainsi gqu’ une utilisation en milieux afortes
contraintes. La fibre optique est donc insensible aux parasites électromagnétiques, et n’en

créant pas elle-méme, elle assure ainsi une inviolabilité presque totale.

Enfin, les facilités de mise en cauvre qu’elle présente, a la fois par sa petite taille, sa grande
souplesse et son faible poids, combinés a un col(t raisonnable, lui confére un avantage

économique sur les autres supports de transmission.



la Présentation générale des fibres

Le principe de guidage de la lumiére dans une fibre optique repose sur une suite de réflexions
entre deux milieux d’indices de réfraction différents: une partie centrale appelée le coaur et
une gaine périphérique, d’'indice sensiblement inférieur. Aprés injection dans le coaur de la
fibre, lalumiére est ainsi confinée et peut se propager sur de longues distances. La plupart des
fibres sont fabriquées a partir de silice, matériau abondant et bon marché.

Il existe deux types de fibres optiques. La premiere est la fibre multimode (ou MMF pour
MultiMode Fiber). Elle est généralement utilisée pour de courtes distances (réseaux locaux ne
sétendant pas sur plus de deux kilométres). Il y a deux principaux types de fibre multimode :
asaut d’'indice et a gradient d'indice. La fibre a saut d'indice, la plus classique, provoque une
grande dispersion des signaux la traversant, générant une déformation du signal recu. Lafibre
a gradient d'indice apporte deux améliorations a la fibre a saut d’indice: le coaur est deux a
quatre fois plus petit, et il est constitué de couches successives pour permettre de mieux

guider le rayon lumineux et ainsi réduire la déformation du signal.

Le second type de fibre optique est la fibre monomode (ou SMF pour Sngle Mode Fiber).
Son coaur extrémement fin (entre 8 et 10 um) fait que le chemin de propagation des différents

modes est pratiquement direct (Figure I1-1). La dispersion modal e devient quasiment nulle.

Figure Il-1 : Profil d’une fibre monomode a saut d’indice

L’atténuation en dB/km de ce type de fibres est moins importante que dans les fibres
multimodes. La transmission des données y est assurée par des lasers optiques émettant des
longueurs d’ onde lumineuse de 1300 a 1550 nm. Les fibres monomodes les plus récentes sont
compatibles avec la technologie de multiplexage dense en longueur d'onde (DWDM). Ces
fibres sont utilisées pour les liaisons a longue portée dont elles peuvent soutenir les hauts
débits sur des distances tres grandes, et sont les fibres utilisées dans cette éude.



Les principales caractéristiques d'une fibre optique sont [|'atténuation, la dispersion

chromatique, la polarisation et les effets non-linéaires, que nous allons présenter.

1.b. L’atténuation

La puissance lumineuse a I'intérieur de la fibre s'atténue lors de sa propagation dans le
milieu. Ces pertes sont dues aux fluctuations de la densité du matériau a des échelles
inférieures a la longueur d’ onde considérée, phénomene plus connu sous le nom de diffusion

Rayleigh, et al’ absorption induite par la présence d’impuretés.

En général, on donne la puissance de I’ onde électromagnétique, alalongueur d’ onde A, ayant

parcourue une distance z, en fonction de la puissance incidente par laformule :

In(10)
10

P(2) = P(O)exp(- dgg (4)2)

ags()) est le coefficient d’atténuation, exprimé en dB/km, alalongueur d’ onde \.

L’évolution de ce coefficient en fonction de la longueur d’onde est représentée Figure 11-2

pour une fibre standard en silice::

A
a |[dB

04 — —|—|— — — = 2 - J -

0,2__—— ——————— i ____l

Figure I1-2 : Atténuation spectrale d’ une fibre standard en fonction de lalongueur d’ onde

Dans le but d’ augmenter e produit débit — distance entre répétiteurs, une atténuation faible de
la fibre est un impératif. L’ observation de la Figure I1-2 nous indique les trois fenétres de

longueur d’ onde utilisables avec des fibres conventionnelles (autour de 0.8, 1.3 et 1.5 um).
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lc. La dispersion chromatigue

Les propriétés optiques d’un matériau diélectriqgue comme la silice sont dépendantes de la
fréquence optique du rayonnement qui le traverse. La silice est un matériau dit dispersif car
son indice de réfraction dépend de la longueur d'onde. Il en résulte que le temps de
propagation de groupe dépend de la longueur d’onde L. Dans le cas d’un signal issu d’une
source émettant sur une raie de largeur o), ces temps de propagation vont S étaler sur une
certaine durée. Le paramétre de dispersion chromatique (D) est défini comme la dérivée du
temps de propagation de groupe par rapport a la longueur d’ onde, pour une longueur de fibre
de 1 km. Il est généralement donné en ps/(nm.km), les picosecondes correspondant a
I’ élargissement temporel, les nanométres a la largeur spectrale et les kilométres a la longueur
defibre.

LaFigure I1-3 montre |” évolution du parametre D en fonction de lalongueur d' onde :

20 1
—~ Fibre standard (SMF)
E 10 +
£ /
c
2 o : : !
S 16 17
2
a 10+ o
A Fibre a dispersion
décalée (DSF)
20 +

Longueur d'onde (um)

Figure I1-3 : Variation de la dispersion en fonction de lalongueur d’ onde pour une fibre
standard (SMF) et une fibre a dispersion décalée (DSF)

Au vu de cette courbe, on remarque que pour une fibre standard [4], |a dispersion chromatique
a une faible influence dans la fenétre autour de 1.3 um, alors qu’elle devient un obstacle pour
les transmissions rapides a 1.55 um, ou I’atténuation est la plus faible. Pour résoudre ce
probléme sont apparues les fibres a dispersion décalée [5] dites DSF (pour Dispersion Shifted
Fibre) ayant un zéro de dispersion a 1550 nm, obtenues grace a une modification du profil

d’indice du coaur delafibre.
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La dispersion chromatique est un facteur majeur de limitation des performances des systémes
de transmission sur fibre a haut débit puisgu’ elle entraine un éargissement temporel des
impulsions qui, au bout d'une certaine distance, provogque un recouvrement générateur
d'interférences inter-symboles. On estime que la distance maximale de propagation en
présence de dispersion chromatique est donnée par =1/(DB?) ot B est le débit (exprimé en
bit/s). On obtient ainsi une émission sur 1000 km (respectivement 60 km) pour des
communications a 2.5Gbit/s (10 Gbit/s) a 1.55 um. L’introduction de filtres dispersifs ou de
fibres a dispersion négative sur la ligne de transmission permet de compenser cet effet sous
réserve gue la conception de ces derniers soit adaptée alaligne a compenser, et tienne compte

delavariation de D avec lalongueur d’ onde.

1.d. Ladispersion modale de polarisation

Le mode fondamental d’une fibre unimodale correspond en fait, pour une fibre idéale, a deux
modes dégénérés qui sont polarisés orthogonalement. A priori, la symétrie cylindrique des
fibres optiques leur confére un comportement identique pour tous les états de polarisation.
Cependant, les défauts de fabrication ainsi que les contraintes mécaniques ou thermiques
brisent cette symétrie. 1l est généralement admis que les déformations rendent le coaur
elliptique et que la vitesse de propagation selon les deux axes de I’ élipse n’ est pas la méme.
Cette dispersion modale de polarisation [6] (ou PMD pour Polarization Mode Dispersion) se
modélise comme |’ apparition d’ une légere biréfringence, se traduisant par une différence

d indice effectif entre les deux axes de polarisation (un lent, I’ autre rapide).

Lorsque I’on envoie un signal sur une fibre biréfringente, sans se soucier de sa polarisation,
on excite les deux modes a la fois. Chacun d’ entre eux a son propre temps de propagation de
groupe. Ce décalage des temps de propagation de groupe (ou DGD pour Differential Group
Delay) provogue le dédoublement du signal en sortie de la fibre (Figure 11-4), et donc un

brouillage de |’ information.

Une caractéristique essentielle de ce phénoméne réside dans son caractére aéatoire et
lentement variable dans le temps, conduisant a une éude statistique de la valeur instantanée
de laPMD[7]. La fibre optique apparait ainsi comme un milieu fluctuant. La PMD, dans les
fibres standard de télécommunications, est de I’ ordre de 0.05 ps/\km.

12



v ne s
S

Figure I1-4 : lllustration de la différence du temps de propagation des deux modes

Ce décalage a souvent été négligé jusqu’a nos jours car ce n'éait pas le facteur limitatif.
Cependant, il devient génant pour les communications a 40 Ghit/s se propageant sur plus de
200 km [8].

le Les effets non-linéaires

Aujourd hui, les systemes de transmission a haut débit utilisent des amplificateurs de
puissance a |I’émission, ce qui conduit a des puissances tres importantes injectées dans la
fibre. De plus, la puissance optique couplée dans les fibres se trouve confinée sur de trés
faibles surfaces du fait de la petite dimension de leur zone guidante. Il en résulte des effets

non-linéaires [9] qui vont dégrader les performances des fibres optiques.

[ L’ effet Kerr

Sous I'action d’un champ lumineux intense, I'indice de réfraction d’ un milieu transparent
accuse une variation considérée en premiere approximation comme locale et instantanée. Ce
phénoméne non-linéaire est connu sous le nom d'effet Kerr optique. Une des conségquences
directes de la variation non-linéaire de I'indice de réfraction en fonction de la puissance
lumineuse injectée est un déphasage auto-induit du signal. L'impulsion est affectée d’une
modulation de phase parasite qui croit avec la distance. La modulation de phase, combinée a
la dispersion chromatique, conduit a un éargissement temporel des signaux se propageant
dans lafibre.
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De plus, lorsque le champ éectrique comporte plusieurs fréquences ou vecteurs d onde
différents, cette non-linéarité induit une modulation de phase croisée, ains que des
phénomeénes connus sous le nom de mélange a trois ou quatre ondes, sources
d intermodulations entre les différents canaux d un systéme de transmission utilisant plusieurs

longueurs d’ onde.

ii Les effets Raman et Brillouin

Les diffusions Raman et Brillouin stimulées sont deux phénomenes non-linéaires intervenant
dans les fibres. Elles correspondent a |’ excitation résonnante, par |'application d’un champ
lumineux intense, de niveaux de vibrations moléculaires pour la diffusion Raman (phonons
optiques) et hypersonores pour la diffusion Brillouin (phonons acoustiques). Ces effets non-
linéaires impliquent la génération et le transfert d’ énergie vers d autres fréquences optiques,
décalées de la fréguence du phonon par rapport a la fréquence d excitation (GHz pour le
Brillouin, THz pour le Raman). IlIs présentent un accord de phase automatique car ils
proviennent de |’ amplification résonante du bruit de diffusion spontanée Raman ou Brillouin.

L’effet Raman est le plus connu, tandis que I'effet Brillouin est négligeable en régime

picoseconde de par son temps de réponse de I’ ordre de la nanoseconde.

A.2. Leséémentsdu bloc detransmission

Comme nous venons de le voir dans |le paragraphe précédent, |’ atténuation le long des fibres
optiques est un des facteurs principaux qui limitent la distance de transmission des systémes
optiques de télécommunications. Pour augmenter les distances de transmission, il est

nécessaire de régénérer le signal aintervalle régulier dans lafibre.

La premiere solution pour y parvenir est [|'utilisation de répéteurs régénérateurs
optoélectroniques. Ce type de répéteur convertit le signal optique en un signal éectrique a
I"aide d'une photodiode. Le signal est alors amplifié éectriquement, puis reconvertit en un
signal optique. Cependant, ces répétiteurs, tant par leurs capacités restreintes (conversion
optoélectronique, complexité pour un systéme muti-canaux) que par leur colt éevé ont
conduit a étudier et a développer des systémes amplifiant directement le signal optique. Ces
amplificateurs se répartissent en deux catégories: les amplificateurs a semi-conducteur et

ceux afibre en fonction du milieu qui les compose.
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2.a Les amplificateurs a semi-conducteur

Un amplificateur a semi-conducteur (ou SOA pour semiconductor optical amplifier) est
constitué d’une jonction p-n al’intérieur de laguelle est insérée une couche d’ environ 0.1 mm
d’ un matériau semiconducteur de bande interdite plus faible que celles des zones avoisinantes
mais de structure cristalline trés proche (méme constante de réseau). Cette couche centrale,
auss appelée zone active, sert a confiner alafois les porteurs de charge (électrons et trous) et
les photons. Lorsque lajonction est polarisée en direct, il se créé une inversion de population,
c'est-a-dire une injection de porteurs (électrons) dans I’ état d’ énergie supérieur. Le passage
d'un photon de longueur d'onde correspondant a la bande interdite de la zone active provoque
alors I'émission d'un autre photon a la méme longueur d'onde par recombinaison radiative
d un éectron avec un trou. L'amplification du signal optique résulte alors de cette production

de photons, connue sous le nom d'émission stimul ée.

Ce phénomene est celui utilisé par les lasers a semi-conducteur, la différence pour les
amplificateurs étant le dépbt de miroirs anti-réflexion sur les faces clivées, ce qui empéche la

création d'une oscillation [10].

Les principaux avantages de ce type d amplificateur optique sont sa compacité, la simplicité
du pompage électrique, sa grande bande passante optique [11], ains que les opportunités
offertes en terme d’ intégration et de fabrication en grand nombre.

Cependant, ces amplificateurs présentent un certain niveau de bruit (émission spontanée) ainsi
gue de fortes non-linéarités dans les conditions de saturation du gain, nécessitant I’ utilisation

de structures a multi-puits quantiques.

Ces amplificateurs ne présentent pas encore toutes les caractéristiques nécessaires pour une
utilisation dans les systemes terrestres haut-débit et large bande. Leur puissance de sortie reste

en effet limitée et larapidité de laréponse de leur gain les rend sensibles au débit utilise.

2.b. Lesamplificateurs afibre dopée

Les amplificateurs a fibre dopée [12] [13] (ou EDFA pour Erbium-Doped Fiber Amplifier)
reposent également sur le phénomene d émission stimulée que I’on vient de voir. A la
différence des amplificateurs a semi-conducteurs, le milieu amplificateur est cette fois-ci le
coeur d'une fibre optique monomode dopée avec desions de terre rare (I’ion Erbium Er®* pour
15



I’amplification autour de 1.55um). L’inversion de population du milieu amplificateur quant a
elle n'est plus réalisée avec une polarisation éectrique mais al’aide d un pompage optique.
Un multiplexeur permet de coupler avec le signal a l'intérieur de la fibre, un flux lumineux
puissant provenant d'une diode laser de pompe. Les longueurs d'onde de pompe doivent
permettre des transitions vers les états excités des ions de terre rare et créer l'inversion de
population. La suite du processus de I'amplification (émission stimulée) est identique a celle

vue dans |e paragraphe précédent.

Plusieurs possibilités de pompage optique peuvent étre utilisées, co-directionnel, contre-
directionnel ou bi-directionnel. Cette derniere solution avec un double pompage aux deux
extréemités permet d'augmenter et d’uniformiser I'inversion de population dans la fibre dopée

et donc I'amplification du signal.
Fibre dopée a I'Erbium
e I @ I S
Diode laser Diode laser
de pompe de pompe

Figure I1-5 : Amplification de type EDFA avec pompage bidirectionnel

Les performances de ces amplificateurs dépendent bien entendu de la concentration d'ions a
terre rare dans la fibre, du niveau de la pompe, de la puissance du signa a l'entrée de
I'amplificateur, de la longueur d'onde du signal, ou encore de la longueur de la fibre. En
général, un compromis est a faire entre les principaux criteres de performance que sont le

gain, le rendement, |a puissance de saturation et le facteur de bruit [14].

Enfin, les amplificateurs a fibre dopée ont une large bande passante (1530-1560 nm) pour
laquelle le gain est quasiment identique, ce qui les rend intéressants dans la perspective
damplifier simultanément plusieurs signaux multiplexés en longueur donde. C'est
aujourd hui la technique d’amplification optique la plus mature et au demeurant la seule

présente dans les systémes install és.
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2.C. L’ amplification Raman distribuée

De nombreuses recherches sont encore en cours pour optimiser |'amplification Raman
distribuée ainsi que pour son intégration dans les systémes de transmission. L’amplification
Raman distribuée consiste a injecter dans la fibre un signal continu de forte puissance a une
longueur d onde plus courte d environ 100 nm que la longueur d’ onde des signaux, pour les
amplifier par |’ effet non linéaire Raman évoqué au §l1.A.1.e.ii. Il est important de noter que la
faible efficacité de la conversion de puissance induit que de grandes distances de propagation

(>1km) sont généralement requises.

L’ effet Raman offre une amplification sur une large bande [15] a condition de multiplexer
plusieurs diodes de pompe, a des longueurs donde différentes, dans la fibre. Cette
amplification multi-pompes peut ére employée pour combler la plage spectrale non couverte
par les EDFA, pour améliorer I’homogénéité du gain d’amplification, ou pour compenser les
effets Raman dans les télécommunications multiplexées en longueur d’onde a 1.55 um, en
jouant sur la puissance relative des diverses pompes Raman utilisées.

L’implémentation de I’amplification Raman est généralement faite en complément a une
amplification discréte par EDFA. On parle alors d amplification hybride EDFA/ Raman pour

laquelle une optimisation du systéme global est nécessaire

A.3. Lemoduled émission

On vient de décrire brievement dans les paragraphes précédents la ligne de transmission des
systéemes de communications optiques, ainsi que les différents éléments qui la constitue. Nous
allons maintenant nous intéresser aux parties amont et aval de cette ligne de transmission, a

savoir les modules d’ émission et de réception.

Le module d’'émission a pour role d’injecter dans le support de transmission qu’est la fibre
optique, un signal optique contenant les données a transmettre. Les paragraphes qui suivent
décrivent les principaux composants de ce module d émission: la source optique qui va
produire le faisceau lumineux, ainsi que les déments qui vont permettre de moduler ce

faisceau lumineux afin d'y transcrire les informations a transporter.
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3a Lelaser

Un laser est un composant capable de produire un rayonnement par émission stimulée (voir
paragraphe 8l1.A.2.a) comme l'indique I'acronyme dont le mot est issu : Light Amplifier by
Simulated Emission of Radiation. A la différence des amplificateurs a semi-conducteur, il
s agit de faire passer le signal lumineux plusieurs fois dans la partie amplificatrice grace a une
boucle de contre-réaction. Pour cela, on place le semi-conducteur dans une cavité résonante,

par exemple de type Fabry-Pérot, ou alors avec une configuration en anneau (Figure 11-6).

Pompage

S A |

L, N
< y

Amplificateur

(a) (b)
Figure I1-6 : Deux types de cavités laser : résonateur Fabry-Pérot (a) et laser en anneau (b)

Pour obtenir I’ effet laser, il est nécessaire d apporter un minimum d’ énergie (pompage), sous
forme électrique ou optique, afin qu'a chague tour, le gain introduit par I’amplificateur
dépasse les pertes subies au niveau des miroirs et lors de la propagation dans la cavité. Le
niveau d énergie ou il y a exacte compensation des pertes par le gain est appelé seuil du laser.
Puisgu’en général les sources optiques n’exploitent pas I’ émission produite avant |’ effet laser
(émission spontanée), on cherche a réduire ce seuil au maximum afin de limiter la

consommation d’ énergie.

De plus pour qu'il se crée une oscillation, il faut qu’il y ait un rebouclage en phase de I’ onde,
c'est-a-dire que la distance optique d’un tour de la cavité doit correspondre a un multiple
entier de la longueur d’ onde du signal lumineux. Cette condition implique que seulement

certains modes sont possibles : ce sont les modes |ongitudi naux.

Le nombre de modes émis par le laser dépend donc de I’ énergie introduite dans le laser, de la
longueur de la cavité, de la distribution spectrale du gain et des pertes, et du type de gain mis

en jeu. Or pour les systémes de communications optiques, et en particulier pour les systémes
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reposant sur le multiplexage en longueur d'onde, on souhaite disposer de sources
monomodes, c'est a dire présentant un seul mode longitudinal émis. Et plus récemment,
I’ accent a également été mis sur le besoin de sources accordables en longueur d’ onde. Les
paragraphes suivant présentent briévement ces différentes sources.

[ Les sources fixes monomodes

Il S'agit dans la plupart des cas, de lasers a semi-conducteur monolithiques [16] (ou diodes
lasers), pour leur compacité et leurs plus faibles colts. Ces diodes sont réalisees a partir d’ une
jonction P-N, i.e. a partir de deux matériaux dont les alliages sont identiques mais dont les
dopages sont différents. Les lasers monomodes sont différenciés en deux grandes catégories
suivant que I’ émission se fasse par latranche ou bien par la surface.

Les lasers a contre-réaction distribuée [17] (ou DFB pour Distributed FeedBack) (Figure I1-7)
sont les diodes lasers les plus courantes. Afin d’obtenir un fonctionnement monomode, un
réseau de pas est gravé dans la partie active. Ce réseau réfléchit les longueurs d’ onde données
par larelation :

_ g A
m

A

m

ou gt est I'indice effectif du milieu (ici, le semi-conducteur) et m est un entier qui représente
I’ordre de diffraction. Le pas A du réseau est choisi de fagcon a ce qu’une seule des longueurs
d onde soit dans la gamme d’amplification, et on adapte donc ce pas du réseau pour stimuler

I”émission alalongueur d’ onde désirée.

électrode .
réseau de Bragg

i

traitement anti-reflets zone active
Figure I1-7 : Structure d’un laser DFB avec traitement anti-reflet

Malheureusement, |e faisceau laser émis par de telles structures est de forme elliptique a cause

de laforme de laface de sortie, ce qui rend le couplage avec les fibres optiques difficile.
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Des structures ont donc été étudiées pour avoir une meilleure injection dans les fibres
optiques. Les lasers a cavité verticale émettant par la surface [18] (VCSEL pour Vertical-
Cavity Surface-Emitting Laser) en sont la derniére version. Ces lasers comportent une zone
active a puits quantiques, de faible épaisseur (1 a 3 longueur(s) d' onde), et deux miroirs de
Bragg fabriqués par I’empilement de couches de matériaux d'indices optiques différents et

d’ épaisseur proportionnelle ai/4.

Le gain du puit quantique et la réflectivité des miroirs de Bragg distribués sont accordés,
conduisant al’ effet laser et a un fonctionnement monomode longitudinal de la cavité.

De plus, |’ avantage de ce type de structure est que le faisceau émis est circulaire.

ii L es sources accordables

Les systemes de multiplexage en longueur d onde que nous détaillerons plus loin, nécessitent
des émetteurs a des longueurs d’ onde différentes pour chaque canal. L’inconvénient majeur
avec les lasers de longueur d’'onde fixe est que I'on a besoin d’avoir autant de types
d’ émetteurs que de canaux, entrainant des problémes de logistique. 11 est donc préférable pour

ces systemes de disposer de lasers accordables en longueur d’ onde [19].

Ces sources accordables sont partagées en deux catégories, suivant le milieu again utilisé.

e Leslasersasemi-conducteur accordables

Les lasers a semi-conducteurs accordables les plus utilisés sont des lasers multi sections. |l
s agit de lasers a émission par la tranche pour lesgquels, afin d’ obtenir |’ émission monomode
longitudinale, on grave le réseau de Bragg en dehors de la zone active. Dans ces lasers DBR
(pour Distributed Bragg Reflector) et leurs dérivés, la zone de gain est séparée de la région
d’ accord en longueur d onde. Aing, il est possible d exploiter les changements de I'indice
effectif de réfraction provoqués par des variations de courant, c'est-a-dire de contrbler la
longueur optique de la cavité, et donc la longueur d’onde d’émission. Diverses techniques
permettent en outre d augmenter la plage d’ accordabilité de ces lasers, avec par exemple
I”adjonction d’ une région d’ accord de phase.

Il existe également des lasers a cavité étendue. Dans le cas des composants a émission

verticale (VCSEL), la méthode la plus utilisée pour augmenter la plage d’accordabilité
20



consiste a changer la longueur de la cavité résonante. Par exemple, on monte un des miroirs
de la cavité sur un systéme micro éectromécanique ou MEMS (pour Micro Electro-
Mechanical System). Lorsque I'on fait varier la tension appliquée au MEMS, ce dernier
rapproche ou éloigne le miroir qu’il supporte, faisant ainsi varier lalongueur d’ onde émise.

Pour les lasers a cavité étendue émettant par la tranche, ils sont placés dans une cavité
externe, comprenant un systeme réfléchissant filtrant (combinaison d’ un miroir et d'un filtre,
ou réseau, etc.). L’'accordabilité est réalisée grace a un contrdle mécanique de la cavité

extérieure.

e Leslasersafibre

L’ apparition des amplificateurs a fibre dopée a relancé I'intérét pour les sources lasers
accordables a fibre. En plus d’ avoir une gamme d’' émission similaire, ces lasers ont |’ avantage
d’ avoir un couplage idéal avec le milieu de propagation contrairement aux systémes a semi-
conducteur. Dans la configuration la plus simple, le laser est constitué d’un amplificateur a
fibre, de deux miroirs et d'un polariseur. L’accordabilité est réalisée par rotation de la
polarisation. La encore, différentes techniques permettent d’améliorer le systeme pour
augmenter |’ accordabilité et smplifier le systeme de contréle.

Actuellement, la performance qui limite |’ utilisation de ces lasers a fibre est le temps de

commutation en longueur d’ onde, qui est de quelques millisecondes.

L’intense développement des télécommunications par fibre optique a entrainé des progres
spectaculaires dans la conception et la réalisation des lasers a semi-conducteur. Actuellement,

les lasers DFB sont les principaux lasers installés dans les réseaux de communication.

La modulation, qui permet de transcrire une information sur un signal physique, est une
fonction essentielle dans tout systeme de transmission. Les deux paragraphes suivants

présentent les méthodes de modulation qui peuvent étre employeées.
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3.b. Lamodulation directe

La modulation du courant qui traverse le laser entraine directement la modulation de la
lumiére émise par celui-ci. Cette technique de modulation qui est smple a mettre en cauvre,
est appelée modulation directe. Il suffit d'inscrire les données sur I’aimentation du laser,
c'est-a-dire sur le courant injecté dans le laser a semi-conducteur, pour moduler en amplitude

le signal émis par celui-ci.

Le laser est couplé a un circuit de commande, qui comprend des circuits de contréle et des
circuits de modulation de la polarisation du laser. Ce circuit de commande a pour réle de
moduler la polarisation du laser a partir des données électriques issues des modems. La source
modul ée est compl étée par un dispositif de couplage optique dans la fibre de transmission, et

par un isolateur.

Le premier inconvénient de cette méthode de modulation directe vient de son régime
transitoire. Dans les systemes de télécommunications numériques par fibre optique, la
modulation est constituée de signaux binaires pour lesquels la puissance optique, et donc le
courant de polarisation, doivent commuter brusquement entre un niveau bas et un niveau haut.
Lorsgue I’on applique un échelon de courant a un laser a semi-conducteur, |I’émission de
lumiére, qui est la réponse a cet échelon, se fait avec un retard pouvant aller jusgu’ a quelques
nanosecondes. Le laser ne peut répondre instantanément a une excitation électrique car
I”émission stimulée, qui va créer le faisceau laser, n'a pas lieu tant que la concentration de
porteurs n’ atteint pas sa valeur seuil. Ce retard est de plus suivi d’ oscillations de relaxation de
méme origine que la résonance fondamentale: les populations d'éectrons et de photons
oscillent, avant d atteindre I’ état stationnaire, d’ autant plus brutalement que leurs temps de vie

respectifs sont différents.

Par ailleurs, le principal effet limitatif de la modulation directe des données, provient du fait
gue cette technique conduit a un signal présentant une modulation parasite de fréquence aussi
appelée chirp. Ce phénomene est inhérent au fait que la modulation du courant induit une
modulation de I'indice de réfraction dans le semi-conducteur et par conséguent une
modulation de fréguence de la lumiere émise. Le chirp, noté C, relie la dérivée temporelle de

la phase a celle de la puissance du signal.
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Le chirp, au méme titre que la dispersion chromatique, est un facteur majeur de limitation des
performances des systémes de transmission sur fibre a haut débit. Ce phénomeéne provoque un
élargissement temporel des impulsions qui, au bout d'une certaine distance, provoque un

recouvrement générateur d' interférences inter-symboles.

Pour éviter un chirp trop important, qui rend inutilisable la modulation directe & 40 Gb/s, une
deuxiéme méthode de modulation est utilisée, qui est une modulation externe [20].

3.c La modulation externe

Le module d' émission est composeé dans ce cas, d' une diode laser émettant un signal continu,
suivie d'un modulateur externe. Le modulateur externe introduit beaucoup moins de
conversion amplitude-fréquence que la modulation du courant d’'injection du laser. Le signal
modulé qui est injecté dans la fibre est donc nettement moins affecté par le phénoméne de
chirp.

Actuellement, les deux technologies de modulateur externe qui sont utilisées sont les
modulateurs de Mach-Zehnder (MZ) sur niobate de lithium (LiNbO3), et les modulateurs
électro-absorbants (MEA) sur phosphure d'indium (InP). Les différences entre ces deux
technologies résultent des propriétés fondamentales des matériaux utilisés dans chaque
modulateur. Les modulateurs MZ emploient un effet éectro-optique linéaire, tandis que les
MEAs utilisent I' effet Franz-Keldysh pour les MEAs massifs, ou bien |’ effet Stark confiné
pour les MEAS a puits quantiques. Ces mécanismes physiques sont a la base de I'une des
principales différences entre ces technologies, a savoir le niveau de tension de commande
nécessaire. A 40 Ghit/s, le niveau de tension typique nécessaire pour commander un
modulateur MZ est de I'ordre de 6 a 7 Volts créte-créte, tandis que les MEASs actuels

nécessitent seulement 3 Vcc.

Si le niveau de tension de commande nécessaire est |I'une des caractéristiques différenciant
ces deux technologies, il faut cependant obligatoirement prendre en compte les

caractéristiques opto-€électroniques compl étes des deux types de composants.
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[ Les modulateurs M ach-Zehnder sur Niobate de Lithium

Les modulateurs d amplitude externes sur niobate de lithium [21], utilisent des guides d’ onde
optique monomodes. Ces guides, intégrés dans un bloc mono-cristal de LiBnOs, constituent
un interférométre de Mach-Zehnder, qui permet de commander |a différence de phase entre

les deux bras (Figure 11-8).

Tension V

Onde résultante
—>

Onde incidente
—p

électrodes

Figure 11-8 : Schéma d’ un interférométre de Mach-Zehnder

La lumiére incidente est séparée en deux faisceaux optiques indépendants dans les deux
guides par un embranchement en Y. Dans chacune des branches, on peut modifier I'indice de
réfraction du matériau électro-optique en appliquant une tension (effet Pockels), entrainant
ainsi un déphasage entre les deux faisceaux. Les deux faisceaux sont alors recombinés et
couplés dans une autre section de guide optique. Suivant leur différence de marche (phase
relative), les deux faisceaux interférent de maniere constructive (toute la puissance optique est

disponible en sortie), ou destructive (aucune lumiére n’ est injectée dans le guide de sortie).

Ces modul ateurs sont actuellement les plus utilisés dans les systémes installés, car ils reposent
sur une technologie mature. Ils ont de trés bonnes performances en terme de modulation, et

présentent de faibles pertes d'insertion entre lafibre et le guide en niobate de lithium.

Cependant, ces modulateurs nécessitent comme nous |I’avons indigué plus haut des tensions
de commande importantes, d autant plus lorsque I’on monte en fréguence. Il est également
impossible de les intégrer monolithiquement avec les autres composants d’ émission (i.e. les
diodes lasers), ce qui implique un encombrement important. Le phénomene de chirp reste
présent, du en grande partie aux déséquilibres, alafois entre les deux guides d’ onde optiques
(asymétrie des branches, pertes différentes), et a lafois entre les deux signaux de commande
(asymétrie des électrodes). Enfin, ces modulateurs manguent de stabilité dans le temps (dérive

lente du point de fonctionnement).
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i Les modulateurs é ectro-absorbants sur phosphure d’ indium

Les modul ateurs é ectro-absorbants (MEA) sur phosphure d'indium (InP), reposent sur |’ effet
d électro-absorption, qui est défini par la modification du spectre d’ absorption d’ un matériau
semi-conducteur en présence d’'un champ éectrique. Cet effet est connu sous le nom d' effet
Franz-Keldysh dans un matériau massif, et d effet Stark sur le confinement quantique dans un
matériau a puits quantiques. C'est au voisinage du bord d absorption, |a ou la dérivée de
|"absorption par rapport a la longueur d’ onde est la plus grande, que cet effet est le plus
efficace et qu'il est par conségquent exploité. Une augmentation du champ électrique trandate
le bord d’ absorption vers les grandes longueurs d’ onde et de ce fait, augmente |’ absorption de

lalumiére traversant le semi-conducteur.

Ces composants étant utilisés dans cette étude, ils font I’ objet d’ une présentation plus détaillée

au paragraphe 811.B.3.

Les principaux avantages des MEASs sont leur petite taille, et le plus faible niveau de tension
de commande nécessaire. En outre, ils peuvent étre intégrés monolithiquement avec une diode
laser fonctionnant en continu. C'est d’ailleurs sous cette forme qu’ils sont utilisés dans les
réseaux meétropolitains actuels a 2.5 Ghit/s. Maheureusement, cette intégration monolithique
de la diode laser et du MEA induit du chirp, et limite les possibilités de transmission longue
distance. Ceci est d’ autant plus critique lorsque I’ on augmente le débit, et la plupart du temps,
a40 Ghit/s, on préfere isoler ladiode laser du MEA [22].

Contrairement aux modulateurs MZ, les MEAS présentent des pertes d’insertion importantes,
et de plus, ces pertes d’'insertion, le taux d’ extinction du modulateur, et le chirp introduit, sont
tous dépendants les uns des autres.

3.d. Lesformats de modulation

Le signal optique contenant les données peut avoir des caractéristiques diverses selon le type
et les paramétres de modulation. Les formats de modulation constituent un sujet de recherche
important pour les transmissions a haut débit puisque la forme physique du signal doit étre
adaptée pour d’ une part, mieux contrecarrer les effets physiques de la propagation et pour
d autre part, augmenter la densité spectrale d’'information. Les deux formats de modulation
les plus couramment utilisés sont des formats a modulation d amplitude du signal optique, ce
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sont : le format NRZ pour Non-Retour a Zéro, c'est-a-dire que I’amplitude de |’ enveloppe ne
revient pas au niveau bas entre deux symboles « 1 », et le format RZ pour Retour a Zéro ou
I’on revient au niveau bas entre deux symboles «1» (Figure 11-9). Le format RZ est
généralement obtenu par une surmodulation du format NRZ, ala fréquence du débit.

AV(H) NRZ

RZ
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0|1|1
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Figure I1-9 : Les formats de modulation en amplitude NRZ et RZ

Un grand nombre d’études ont déa éé menées concernant la comparaison des formats de
modulation RZ et NRZ [23]. Pour les transmissions & canal unique, il a é&é montré a plusieurs
reprises des performances meilleures pour le format de modulation RZ, notamment en terme
de résistance aux effets non-linéaires par rapport au format NRZ. Cependant, pour les
transmissions multiplexées en longueur d’ onde de canaux modulés a 40 Ghit/s, le format de
modulation RZ subit des pénalités de transmission supérieures a celles que subirait le format
NRZ. Ceci est dO a I’ éendue spectrale plus grande des canaux modulés au format RZ par

rapport aux canaux modulés au format NRZ.

D’autres formats de modulation existent, goutant a la modulation d amplitude, une
modulation de phase. 1l s agit par exemple des formats CS-RZ (pour Carrier-Suppressed RZ)
[24] et PSBT (pour Phase-Shaped Binary Transmission) [25].

A ces formats de modulation, vient s gjouter la technique du codage des données en vue de la
correction des erreurs de transmission (ou FEC pour Forward Error Correction) [24]. Cette
technique des codes correcteurs d’ erreurs, bien connue dans le cadre des émissions radios, n'a
vu le jour que récemment dans le domaine des transmissions optiques. Il s agit de coder les
données binaires avant la transmission optique par un code adapté, basé sur une redondance

des données contenant |’information. Pour un méme rapport signal a bruit a I’entrée du

26



récepteur, cette technique permet d obtenir un nombre beaucoup moins important d erreurs

commises en réception.

A.4. Lemodule de réception

A I'autre bout de la chaine de transmission se trouve le module de réception. Ce module a
pour réle de recevoir le signa optique provenant de la fibre, modulé dans I’un des formats
précédents. Il doit alors le convertir en un signal éectrique pour en extraire les données
transmises. Ce module de réception peut se décomposer en plusieurs parties : tout d abord la
réception du signal optique ; le signal optique est ensuite transformé en un signal éectrique
gréce a un photodétecteur ; enfin, le signal éectrique résultant est amplifié pour pouvoir étre

traité par le circuit de décision, qui va en extraire les données transmises.

Nous allons donc présenter |es différents é éments constituant ce module de réception.

4.a  Laréception du signa

Il existe différentes techniques de détection pour convertir le signa optique en un signal
électrigue. On différencie la réception directe par rapport a des systémes de réception dits
cohérents, a savoir la réception hétérodyne ou homodyne.

La réception directe permet la conversion directe, dans le photorécepteur, des fluctuations de
puissance optique, porteuses de I’information, en fluctuations de courant électrique. Cette
technique permet la détection de signaux modulés en amplitude, mais pas de signaux modul és

en phase ou en fréguence.

La réception hétérodyne quant a elle utilise un oscillateur local qui permet, une fois celui-ci
mélangé avec le signal recu, de transposer le signal autour d’ une fréquence intermédiaire. La
réception homodyne utilise le méme principe, mais avec un oscillateur loca a la méme
fréguence que le signal regu, et synchronisé en phase avec la porteuse de celui-ci, effectuant la
transposition en bande de base. Néanmoins, étant donné qu’il est plus facile de réaiser des
sous-ensembles (filtre, amplificateur) autour d une fréquence intermédiaire qu’ en bande de

base, |a réception homodyne n’ est pas utilisee.

Les principaux avantages de la réception hétérodyne, par rapport a une détection directe, sont

un gain en sensibilité et la possibilité d utiliser la modulation de phase ou de fréquence.
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Cependant, les progres considérables des composants optiques ont changé la situation. En
effet, les amplificateurs optiques a fibre dopée permettent d’amplifier le signa optique, juste
avant laréception, et on obtient alors en détection directe une sensibilité équivalente acelle de
la réception hétérodyne. De plus, les performances des démultiplexeurs et des filtres optiques

annulent I’ avantage de la réception hétérodyne en terme de densité de canaux.

Par ailleurs, la structure du récepteur hétérodyne est plus complexe qu’ en détection directe. La
réception hétérodyne nécessite une source, |’ oscillateur local, qui doit étre extrémement stable
et avec une trés grande pureté spectrale. En outre, il n’'existe pas aujourd’ hui en optique de
récepteurs cohérents intégrés, incluant I'oscillateur local, le mélangeur et le circuit en

fréquence intermédiaire.

Dans les systémes optiques actuels, la réception du signal est réalisée sur tous les canaux
séparément, a I’ aide d’ une détection directe. Le paragraphe suivant décrit les différents types

de photorécepteurs utilisés pour la détection directe.

4Db. Le photodétecteur

Le photodétecteur a pour role de convertir le signal lumineux en signal éectrique, en lui
apportant le minimum de dégradation. Les performances requises pour e photodétecteur, sont
une sensibilité importante pour la longueur d’ onde utilisée, une rapidité adaptée au systéme
utilisé (10 Gbit/s voir 40 Ghit/s), et un apport en bruit minimum.

Les photodétecteurs les plus classiques sont des photodétecteurs a semi-conducteur, qui
présentent les avantages d’ étre trés rapides et faciles a utiliser. Les photons incidents transmis
par la fibre sont absorbés et créent des paires d’électron-trou dans le volume du semi-
conducteur. Sous I'effet d’'un champ éectrique suffisant, les paires d éectron-trou ainsi
générées sont séparées, et les porteurs sont entrainés vers des zones ou ils sont majoritaires.
Cette collecte des porteurs conduit a la génération d’ un photocourant, proportionnel au signal

optique recu. Le nombre de paires électron-trou est égal au nombre de photons absorbés.

i Les photodiodes PIN

Pour effectuer la photodétection, en évitant |es recombinaisons des paires électron-trou, il faut

gue les photons soient absorbés dans une zone dépourvue de porteurs mobiles, assimilable a
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une zone de charge d espace d une jonction PN, encore appelée zone déplétée. La zone de
charge d’ espace doit étre large pour permettre un bon rendement quantique, d'ou I'intérét de
la photodiode PIN (Figure 11-10), ou une région intrinségue est intercal ée entre les régions de
type P et de type N. La mgjorité des photons est absorbée dans la zone intrinseque, ou, lorsque
la photodiode est polarisée, regne un champ éectrique qui sépare les porteurs. La zone
traversée par la lumiere (P ou N) doit étre de faible épaisseur, et recouverte d une couche

antireflet qui améliore le rendement quantique externe, et qui protége le matériau.

photons
l i /couche anti-reflet
p+ 7
i
> O/ trous zone
E , d'absorption
ﬂ électrons

v

<——— substrat

Figure I1-10 : Photodiode PIN

Les parameétres importants, dépendants du matériau et de la structure, qui caractérisent une
photodiode PIN, sont principalement sa sensibilité, son courant d obscurité et son temps de

réponse.

La sensibilité, qui relie la puissance lumineuse incidente au photocourant genéré, varie

suivant le coefficient d’ absorption du matériau, et selon lalargeur de la zone intrinseque.

Dans la photodiode, en I'absence d éclairement, circule un courant, appelé courant
d obscurité. Ce courant peut avoir des origines multiples: géenération thermique dans la zone

intrinséque, courants de surface, courants de fuite...

Une autre caractéristique de la photodiode, est son temps de réponse, qui doit étre tres bref.
Lorsgue la structure est verticale, c'est-a-dire que I’ éclairement se fait par le haut, le temps de
réponse limite I’ utilisation de la photodiode aux systémes a 10Gbit/s. Pour augmenter la
fréquence de coupure, il est nécessaire de travailler avec des photodétecteurs éclairés par la
tranche [26].
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Enfin, comme dans toute jonction PN polarisée en inverse, un bruit de grenaille (encore
appelé bruit quantique ou bruit Schottky) apparait dans la photodiode, du fait de la répartition
aéatoire des instants de génération des paires éectron-trou. Ce bruit, proportionnel a la
puissance optique recue, est inévitable, et se rgjoute au bruit d’obscurité, d0 au courant

d’ obscurité.

i Les photodiodes a avalanche

Afin d’augmenter le signal rapport a bruit, une idée est d’ utiliser le phénomeéne d'ionisation
par impact des porteurs. L’objectif est d’augmenter la puissance du signal éectrique,
correspondant a une puissance optigue incidente donnée, par multiplication interne du nombre
de porteurs. En faisant croitre le champ éectrigue dans lajonction PN, I’ énergie des porteurs
s éeve, jusgu au point d'ioniser un atome en cas d’ impact avec celui-ci. Des ionisations en
chaine se produisent alors, et les porteurs se multiplient. Ce photodétecteur a gain interne est
appelé photodiode a avalanche (ou PDA) [27]. Ce phénomene, aussi connu sous le nom
d avalanche, entraine si il n'est pas contrélé, le claguage de la jonction et la destruction du

matériau.

Tout comme pour les photodiodes PIN, il en existe plusieurs structures, a base essentiellement
de silicium ou de germanium. La Figure 11-11 montre une structure PiPN en silicium, qui
résulte d’'un compromis entre une zone d absorption large, et une jonction trés abrupte pour

obtenir un tres fort champ éectrique.

o hotons
zone de multiplication P électrons

(jonction abrupte) n l l secondaires
[ ]

B

électrons zone
primaires d'absorption
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Figure 11-11 : Photodiode & avalanche PzPN en silicium

L’ absorption a lieu dans un zone large et peu dopée, dite et la multiplication a lieu dans la

jonction abrupte PN*. En outre, pour une tension inverse élevée, la zone de charge d’ espace
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séend dans la zone n, dont la résistivité va augmenter avec la tension. Ce phénomeéne
introduit un effet stabilisateur : le champ éectrique et le gain augmentent lentement, ce

dernier pouvant atteindre de fortes valeurs tout en étant controlé avec précision.

Concernant le courant d obscurité, il est plus important dans une photodiode a avalanche,
mais n'est pas autant multiplié que le signal, car toutes les composantes de ce courant ne
subissent pas le phénomeéne d avalanche. Le bruit quantique quant a lui est bien multiplié par

le gain interne de la photodiode.

Le temps de réponse de ces photodiodes est affecté par le phénoméne d’ avalanche, et ces

photodiodes sont donc un peu moins rapides que les photodiodes PIN.

i Les phototransistors

Dans un souci d'intégration toujours plus poussée, un autre type de photodétecteur a été
développé, le phototransistor [28]. Les phototransistors sont des composants prometteurs pour
les systémes de communication par fibre optique. Ils présentent des avantages par rapport aux
photodiodes, dont celui d’amplifier directement de maniére interne le signal photodétecté, en
s affranchissant ainsi des parasites externes. Ils regroupent donc les fonctionnalités a la fois
d une photodiode et a la fois d'un pré-amplificateur, remplacant ainsi par un circuit

monolithique, des composants discrets montés en technologie hybride.

Un phototransistor est un transistor bipolaire dont la base est accessible au rayonnement
lumineux ; la base est aors dite flottante puisqu’ elle est dépourvue de connexion. Lorsgue la
base n’'est pas éclairée, le transistor est parcouru par un courant de fuite. L’ éclairement de la
base conduit a un photocourant que I’ on peut considérer comme le courant de commande du
transistor. Le courant d'éclairement du phototransistor est donc le photocourant de la
photodiode collecteur-base multiplié par le gain B du transistor. Sa photosensibilité est donc
nettement plus élevée gque celle d une photodiode. Par contre le courant d’ obscurité est plus

important.

On observe une autre différence entre phototransistor et photodiode: la base du
phototransistor est plus épaisse, ce qui entraine une constante de temps plus importante, et
donc une fréguence de coupure plus basse que celle des photodiodes. Pour remédier a ce

probléme et augmenter |a fréguence de coupure, deux solutions peuvent se combiner. Il s agit
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d utiliser des phototransistors a hétérojonction (HPT), et de connecter la base a I’ émetteur,
pour avoir une structure dite a trois terminaux (ou 3T) [29]. Cette solution, plus complexe
techniquement, permet de maintenir la barriere de potentiel base/ émetteur constante. 1l en
résulte un gain et une bande passante plus grands.

Des phototransistors, du type guide d’onde a éclairement par la tranche, au lieu dun
éclairement par le dessus, permettent également d’ optimiser |’ absorption de la lumiére tout en

permettant un fonctionnement dans le domaine hyperfréguence voir millimétrique.

Les phototransistors sont donc des composants extrémement prometteurs en tant que
photodétecteurs pour les futurs systémes de communication par fibre optique, mais ils
nécessitent encore de nombreux efforts technologiques pour leur développement et leur

intégration.

4.c. Le pré-amplificateur

Dans les systemes actuels, la solution retenue est donc bien souvent une photodiode PIN
associée a un pré-amplificateur. Le photocourant émis par la photodiode est relativement
faible, il doit ére amplifié pour pouvoir étre exploité. Il est donc nécessaire d' utiliser, en
sortie du photodétecteur, un pré-amplificateur ayant un gain assez éevé et une grande bande

passante.

Deux types d architectures sont adaptées a la conception large bande, voir trés large bande, de
ces pré-amplificateurs: il s agit des topologies transimpédances (TZ) [30] ou distribuées [31].
Jusqu’a présent, pour des débits modérés, I’amplificateur transimpédance était largement
préféré en raison de son gain supérieur. Malheureusement, sa fréquence de coupure haute
(pour les trés hauts débits) est limitée par la capacité d entrée des transistors. Au contraire,
I"amplificateur distribué posséde des possibilités tres supérieures en fréquence de coupure
haute car il absorbe I’influence des capacités entrée/ sortie des transistors dans la réalisation

delignes artificielles grille/ drain.

Néanmoins, une tendance actuelle, est d’ essayer de se dispenser du pré-amplificateur. Ceci
n'est possible que grace aux amplificateurs optiques a fibre, qui placés juste avant la
photodiode, permettent d’ envoyer sur celle-ci assez d'intensité lumineuse pour que le

photocourant généré ait un niveau suffisant pour le circuit de décision.
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4d. Lecircuit dedécision

Une fois que I’on a un signal éectrique suffisant, on le sépare en deux voies. L’une d’entre
elles sert a la récupération de I’ horloge par I'intermeédiaire d un filtre étroit haute fréquence.
Cette horloge permet de synchroniser la bascule de décision. Cette bascule de décision
compare la tension éectrique de la deuxieéme voie, qui est proportionnelle a la puissance du
signal optique, intégrée sur une fraction de temps bit autour des instants marqués par
I" horloge, avec une tension seuil (seuil de décision). Pour chague symbole, la bascule va donc

décider S'il s'agit d’un symbole « 1 » ou « 0 ».

A.5. Lestechniques de transmission pour la montée en débit

Comme nous I’ avons vu précédemment, les fibres optiques présentent une bande passante tres
importante (environ 15 THz autour de la longueur d’onde 1.55 um), et peuvent donc en
théorie transmettre des débits énormes. Cependant, les circuits électroniques des modules
d émission et de réception sont tres loin d’ atteindre les fréquences demandées par ces débits.
Il faut donc mettre en place des solutions qui permettent d’ exploiter les possibilités des
transmissions sur fibre optique, tout en saffranchissant des limitations des systemes

électroniques.

Pour cela, les techniques de multiplexage permettent d’augmenter considérablement la
capacité globale de transmission. On distingue plusieurs types de multiplexage dont les
principaux sont le multiplexage temporel (ou TDM pour Time Division Multiplexing) et le
multiplexage en longueur d'onde (ou WDM pour Wavelength Division Multiplexing).
Quelgue soit la technique de multiplexage, I’ objectif est de transmettre sur un méme canal N
signaux au débit D, équivalent en terme de capacité a un signal au débit N*D, irréalisable a
I” heure actuelle.

5a L e multiplexage temporel

Comme son nom I'indique, le multiplexage temporel (Figure 11-12), aussi appelé technique
des entrelacs temporels, effectue un multiplexage dans le temps de N canaux au débit D, sur
un canal de transmission a plus haut débit (N*D). L’ utilisation du canal de transmission a haut
débit est successivement attribuée a chacun des canaux plus bas débit. Suivant les techniques,
chaque intervalle de temps attribué a une voie lui permettra de transmettre 1 ou plusieurs bits.
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Figurell-12 : Multiplexage TDM

Le signal résultant, est donc la combinaison des différents canaux codés individuellement et

décal és temporellement.

Cette fonction de multiplexage est généralement réalisée de maniére électronique (ou ETDM
pour Electronic TDM) sur les séquences éectriques binaires. Cependant, il y a certaines
limites a I’'ETDM : pour les systemes de transmission a 10 Ghit/s et plus, les spécifications
des circuits éectroniques deviennent tres dures a atteindre, et les techniques de mesure
requises deviennent trés chéres. A |'heure actuelle, les égquipements terminaux pour les
transmissions a 40 Ghit/s, fonctionnant par multiplexage électriqgue, demeurent des
équipements de laboratoire. IIs permettent e multiplexage de quatre canaux a 10 Ghit/s en un
signal de débit 40 Gbit/s. Pour ce qui est des transmissions a 160 Gbit/s, le multiplexage

utilisé aujourd hui est le multiplexage temporel optique.

En effet, lorsque les technologies électroniques ne permettent pas d atteindre le débit
recherché, la fonction de multiplexage est réalisée de maniére optique (ou OTDM pour
Optical TDM). Le principe reste le méme. Les différents canaux, codés individuellement, sont
décalés temporellement au moyen de lignes a retard optiques, puis multiplexés. En général,
I’utilisation du format de modulation RZ est recommandée afin d éviter les recouvrements

lors du multiplexage.

L’OTDM permet de transmettre des débits plus importants que I'ETDM. Cette technique est

néanmoins limitée par la difficulté de générer des impulsions de plus en plus courtes, de les
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transmettre correctement (effets de la dispersion), et de récupérer le signal d horloge au

démultiplexeur.

5.b. Lemultiplexage en longueur d’' onde

Le multiplexage en longueur d onde (ou WDM pour Wavelength Division Multiplexing) a
permis une grande avancée de |a capacité transportée par les fibres optiques [32]. Il consiste a
transmettre dans une seule fibre N canaux a un débit D, en utilisant N porteuses optiques de
longueurs d’ onde différentes (Figure 11-13). C’est le principe du multiplexage fréquentiel (ou
FDM pour Frequency Division Multiplexing) utilisé en électronique, mais on utilise le terme

WDM car I’ écartement spectral entre les canaux est trés grand.
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Figure I1-13 : Multiplexage DWDM

L’ espacement minimal entre deux porteuses est fixé par le taux de diaphonie entre deux
canaux voisins. Il tient compte du fait, que les spectres genérés par les modulations des
canaux ne doivent pas se recouvrir, et des tolérances au niveau du démultiplexeur (taux de
réjection des canaux adjacents, précision sur lalongueur d’ onde des porteusss, ...).

Les systemes de multiplexage dense en longueur d’ onde (ou DWDM pour Dense WDM) [33]
sont une évolution des systemes WDM classiques. Avec les systémes WDM classiques,
seulement quelques longueurs donde pouvaient étre transmises sur une fibre optique
monomode. Dans les systemes DWDM, notamment gréace a |’ apparition de lasers accordables

de trés bonne qualité, I'espacement entre les longueurs d’ onde a pu progressivement étre
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réduit. Le nombre de longueurs d’onde, et donc de canaux, pouvant étre transmises sur une

fibre optique monomode est aujourd’ hui trés important.

Un facteur, qui alargement favorisé le développement des systémes DWDM, est |’ apparition
des amplificateurs optiques a fibre dopée Erbium (EDFA, voir 8lI.A.2.b). La possibilité
d amplifier simultanément |’ ensemble des N canaux d’un multiplex, sans distorsion du signal

utile, aen effet permis d’ appliquer ces systemes aux transmissions longue distance.

Un autre avantage du DWDM, est qu'il permet d'équiper graduellement une artére de
transmission au fur et a mesure que la capacité demandée augmente, par |'adjonction de
canaux optiques supplémentaires. Les fournisseurs des systemes de transmission n’ont donc
pas besoin d'investir aujourd’ hui, dans des capacités de transmission qui seront seulement

demandées dans quel ques années.

5.c. Les autres techniques de multiplexage

Il existe d autres techniques de multiplexage. Par exemple, nous pouvons citer |'acces
multiple a répartition par code (ou CDMA pour Code Division Multiple Access). Cette
technique repose sur |’ affectation d’ un code a chaque utilisateur. Chaque bit correspondant au
1 est remplacé par une séquence de M créneaux, différente pour chague utilisateur et définie
comme la signature (le code) de celui-ci. Un nombre important de messages peut donc étre
envoyeé sur une méme ligne de transmission. Le destinataire possédant la bonne « clé » pourra

décoder le signal qui lui est adresse parmi toutes |es informations transmises.

Pour finir, on peut citer deux autres méthodes de multiplexage : le multiplexage spatial (ou
SDM pour Spatial Divison Multiplexing) et le multiplexage en polarisation (ou PDM pour
Polarization Division Multiplexing) [35].

Le multiplexage spatial consiste tout simplement a utiliser ssmultanément plusieurs fibres
optiques dans un méme cable. Il est en effet possible aujourd’ hui de rassembler dans un seul
cable des dizaines a des centaines de fibres. Cette technique permet d’ augmenter la capacité
de transmission, mais a un co(t tres important. De plus, elle ne tire absolument pas profit des
énormes capacités de transmission offertes par la fibre optique monomode.
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Le multiplexage en polarisation consiste a transmettre des données de canaux a une méme
longueur d’onde porteuse mais sur des états de polarisation différents. Cette technique est

encore peu utilisée mais elle fait I’ objet de recherches et d’ expériences de test récentes.

[1.B. Laprochaine hiérarchie haut-débit a 160 Ghit/s

Ces diverses techniques de multiplexage permettent assurément, d augmenter
considérablement la capacité de transmission sur fibre optique. 1l s'agit donc de combiner ces
différentes techniques de maniére a avoir une solution qui réponde a I’augmentation de la

demande de capacité de transmission, et qui soit viable économiquement.

Un des challenges actuels est d atteindre un débit de 160 Ghit/s sur une seule longueur
d onde. On peut se demander quel est I'intérét d’augmenter le débit par longueur d’onde,
puisque comme on |I’avu, le DWDM permet justement d’ accroitre la capacité de transmission
sur une fibre, en multipliant les longueurs d’ onde. Par exemple, sur le réseau de France
Télécom, le 800 Ghit/s, multiplexage de 80 longueurs d’onde a 10 Ghit/s, est dga en
exploitation. La réponse a cette recherche d’ une augmentation du débit par longueur d’ onde
tient en partie au co(t. En effet, les systemes DWDM nécessitent d’ avoir une source laser par
longueur d’ onde, auxquellesil faut rajouter les régénérateurs intermédiaires et les photodiodes
de réception, ce qui augmente considérablement le colt du bit transmis sur une distance
donnée (avec comme unité économique de mesure le $/bit/km). A partir d’un certain seuil, il
est donc plus judicieux, et plus rentable, d’augmenter le débit par longueur d’ onde. D’ autant
gu'il n’est pas interdit ensuite de multiplexer en longueur d’onde ces hauts débits afin de
décupler la capacité de transmission. La hiérarchie a 160 Gbit/s permettra de remplacer 16

canaux DWDM a 10 Ghit/s par une seule longueur d’ onde.

B.1. Leprojet TOPRATE

Le projet européen Toprate (Tera Optical Transmission System Based on Ultra-High Channel
Bitrate) [36], lancé en septembre 2001, a servi de point de départ au travail de thése présenté

dans ce manuscrit. Il est donc important d’ en rappeler les tenants et |es aboutissants.

L’'objectif principal de ce projet est d’augmenter la capacité totale des systémes de
transmission DWDM sur fibre optique, actuellement en développement, en utilisant la
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prochaine hiérarchie haut-débit a 160 Ghit/s par canal de longueur d’ onde. De plus, ce projet

avait également pour objectif, d' éudier a partir de cette hiérarchie:

- les possibilités d'atteindre la plus grande capacité de transmission
possible, atravers un seul canal optique (640 Gbit/s et plus).

- les solutions pour obtenir la plus grande efficacité spectrale sur les

principal es fenétres de transmission sur fibre optique.

Il Sagit dans un premier temps, a partir des dernieres technologies ETDM (i.e. les
technologies ETDM a 40 Ghit/s), d' éendre les capacités de ces systémes par OTDM, jusqu’a
un débit de 160 Ghit/s par canal de longueur d’ onde.

La premiére étape est donc de générer, a partir de quatre trains binaires a 10 Ghit/s, un signal
modul € a4 40 Gbit/s par multiplexage temporel électronique. Ensuite, a partir de quatre signaux
modulés a 40 Ghit/s, on passe a un débit de 160 Ghit/s par un multiplexage temporel optique
de ces quatre signaux a 40 Ghit/s en un signal modulé a 160 Ghit/s (Figure 11-14).

Multiplexeur temporel

Informations & transmettre Signal moduld

—- A0 Ghits  OyOWy
Laser Signal madulé
. i
.I \é 40 Ghiv's_ OON0
\ Signal modulé

Source lumeneuse Cantinue

E' 40 Ghitls YOOI

Signal modulé

Sagnal moduld & 160 Ghit's,
Modulateurs compasé de I'entrelacs
de quatee traimd & 40 Ghit's

OO0 Dispositif de retard (I XZX304) Ordre darrivée des signaux w digalés » dang le temps

Figure I1-14 : Schéma d’ un émetteur a 160 Ghit/s a partir d’ une technologie ETDM 40 Ghit/s

L’ approche choisie utilise des modulateurs a éectro-absorption (MEA) pour la génération
d impulsion RZ a 40 GHz et pour le démultiplexage 160 vers 40 Ghit/s, et les modulateurs
Mach-Zehnder sur niobate de lithium pour la modulation des données a 40 Gbit/s. La
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conception du systeme permet un fonctionnement de I’ émetteur et du récepteur indépendant
de la longueur d'onde, dans une certaine plage de longueur donde, principaement

déterminée par les MEAS.

Cette technologie 160 Gbit/s est compatible avec la technologie DWDM. En répétant le
dispositif pour plusieurs longueurs d’onde, et en multiplexant ces longueurs d onde par
DWDM, on peut donc atteindre en théorie des débits de Nx160 Gbhit/s (Figure 11-15), N étant

le nombre de longueurs d’ onde multiplexées.

Nx160 Gbit/s
DWDM

transmission

10 Gbit/s
10 Gbit/s
10 Gbit/s
10 Gbit/s

e 10 Gbitls
= 10 Gbit/s
= 10 Gbit/s
[ 10 Ghit/s

Nx160 Gbit/s Nx160 Gbit/s
. DWDM DWDM
4*3‘3:"'”5 MUX DEMUX 4x40 Gbit/s
40 Gbitls OTDM 49 Gbit's
ETDM ETDM

Figure I1-15 : Systeme DWDM de capacité Nx160 Ghit/s

Ce projet a conduit a la réalisation d’ expériences de transmission sur fibre optique. La
premiére expérience de transmission Nx160 Ghit/'s DWDM avec une capacité supérieure a 1
Thit/s a ainsi été réalisée [37]. Il S agissait d'une transmission de 8 canaux de longueur
d onde, a un débit unitaire de 160 Ghit/s, atteignant une capacité de 8x160 Ghit/s soit 1.28
Thit/s sur 85 km de fibre TeraLight-Ultra™. Une autre expérience de transmission de 7
canaux a un débit de 170 Ghit/s (160 Gbit/s + code correcteur d’erreur) a également éé
réalisée sur 600 km de fibre monomode standard [38].

B.2. Lagénération d'impulsions optiques

La génération d’impulsions optiques est une fonction primordiale pour les systemes OTDM a
haut-débit. Des impulsions tres courtes, avec un fort taux d extinction, et a un taux de

répétition trés rapide, sont nécessaires afin d’ éviter les interférences inter-symboles. Les
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spécifications sur les impulsions sont d’ autant plus exigeantes pour les systemes OTDM a 160
Ghit/s construits a partir de systémes ETDM 40 Ghit/s. En effet, ces impulsions doivent avoir
une largeur d’environ 3 ps, un taux d’ extinction de plus de 30 dB, avec un taux de répétition a
40 GHz.

Comme nous I’avons vu précédemment (8 11.A.3.d), le format de modulation RZ est souvent
privilégié pour les tres hauts débits. Or ce format de modulation RZ, dans le module
d émission, est obtenu par une surmodulation du format de modulation NRZ. Cela nécessite

donc d'avoir une source d’'impulsions optiques, alafois simple et stable dans le temps.

La Figure I1-16 montre le schéma de principe pour I’ obtention d’un signal modulé a 160

Ghit/s al’ aide d’ une source d’ impulsions 240 Git/s.
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Modulateur MZ O 4

|

|
Modulateur MZ [00] -

Générateur
d'impulsion
40 Gbit/s

|

\ > JM k\/\f\ /l\/\/\ /\/\A

f
|
Modulateur Mz OO0 L/\‘_/L signal OTDM & 160 Gbit/s

|

Modulateur Mz OO0

Multiplexeur /

|

Figure 11-16 : Génération d’un signal OTDM 160 Gbit/s

On voit sur cette figure tout I'intérét d’avoir des impulsions trés courtes, avec un fort taux
d extinction, pour éviter les interférences intersymboles lors du multiplexage temporel

optique des quatre signaux modul és &40 Ghit/s.

Diverses techniques sont envisageables pour la génération d'impulsions optiques, et la
compétition est toujours d actualité entre ces différentes techniques. Les lasers a commutation
de gain [39][40], ou les lasers a mode-bloqué [41][42], ont été largement employés pour

générer de courtes impulsions optiques.

Les lasers a commutation de gain permettent de générer facilement de courtes impulsions

optiques mais impliquent des problemes importants de chirp et de jitter, dus a la distribution
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dynamique de densité des porteurs. Les lasers a mode-blogué fournissent des impulsions
beaucoup plus courtes, avec un taux de répétition plus grand, mais comportent des difficultés
pour controler la répétitivité des impulsions générées et requiérent des circuits de contre-

réaction complexes.

Des techniques simples utilisant des modulateurs él ectro-absorbants ont été dével oppées pour
s affranchir de ces difficultés [43][44]. Les impulsions optiques sont géenérées a partir d une
diode laser émettant en continu, tout le signal optique est modulé a I’ aide d’un modulateur
électro-absorbant, commandé par une tension sinusoidale. Par rapport aux autres méthodes,
celle-ci présente comme avantages, une vitesse élevée, peu de chirp, pas de jitter, et la
possibilité d’un réglage éectrique. Cependant, de fortes tensions éectriques de modulation

sont en général requises pour réduire lalargeur des impulsions optigques générées.

B.3. Les modulateurs é ectro-absorbants

Avant de présenter e principe de la génération d’impulsions optiques a partir d’ un modul ateur

électro-absorbant, il est intéressant de décrire le composant en lui-méme.

Les modulateurs électro-absorbants (MEA) représentent un élément clé pour les systémes
OTDM haut-débit a 160 Ghit/s. Les fonctionnalités des MEASs dans ces systémes OTDM 160
Ghit/s incluent la génération d'impulsions optiques, e codage des données, le démultiplexage

optique, ou encore la récupération d’ horloge.

Les modulateurs éectro-absorbants, reposent soit sur |’ effet Franz-Keldysh dans un matériau
massif, soit sur I effet Stark sur le confinement quantique dans un matériau a puits quantiques
[45][46].

3a Effet Franz-Keldysh

Les premiers MEAs ont éé développés en utilisant |'effet d’ électro-absorption dans les
matériaux massifs, auss appelé effet Franz-Keldysh. En présence d’ un fort champ électrique,
le bord d absorption d’un matériau semi-conducteur est déplacé vers les grandes longueurs
d' onde. Dans les matériaux a bande interdire directe comme les semi-conducteurs 111-V
(GaAs, InP ...), le bord de bande étant trés abrupt, de grandes variations de |’ absorption

peuvent ainsi étre créées.
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Le mécanisme responsable de I’ effet Franz-Keldysh peut étre décrit simplement avec comme
référence le diagramme des bandes d’ énergie d’un semi-conducteur représenté Figure 11-17.
En présence d’'un fort champ éectrique, les bords des bandes sont courbés. La limite a gauche
du diagramme représente la surface du semi-conducteur, sur laguelle est formée soit une

jonction Schottky, soit une jonction p-n abrupte.

Lorsgue I’ on applique une tension de polarisation inverse sur cette jonction, on crée une zone
désertée, qui s étend & une profondeur x dans le semi-conducteur. Un champ éectrique non-
uniforme existe alors dans cette zone désertée, avec |I'amplitude la plus grande a la surface.
Les courbures de bande qui en résultent sont également plus fortes a la surface. En dehors de
la zone désertée, les niveaux des bandes sont plats, comme dans la partie droite de la figure.
Dans cette région, un photon ne peut étre absorbé que si son énergie est suffisante pour faire

passer un électron atravers labande interdite, comme pour latransition (a).

E

N> .

(b) (a)

Figure I1-17 : Diagramme des bandes d’ énergie d’ un semi-conducteur montrant I’ effet Franz-
Keldysh en présence d’ un fort champ éectrique. Le parametre x représente la distance depuis

la surface du semi-conducteur, et E I’ énergie d' électron.

Plus pres de la surface, ou les bandes sont courbées par le champ éectrique, il y a apparition
de niveaux discrets d’ énergie dans la bande interdite. Une transition (b) peut avoir lieu avec
un photon d’ énergie seulement suffisante pour faire passer un éectron sur un niveau d’ énergie
discret. Ceci réduit bien sir la bande interdite effective, et de ce fait trandate le bord

d absorption vers les grandes longueurs d’ onde, comme le montre la Figure 11-18.
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Figure 11-18 : Effet Franz-Keldysh sur le bord d’ absorption de I’ Arséniure de Gallium.
Courbe A : courbe d’ absorption en I’ absence de champ éectrique. Courbe B : déplacement du

bord d absorption pour un champ éectrique de 1,3.10° V/cm

Les MEASs utilisant cet effet fonctionnent a des longueurs d’ onde |égerement inférieures ala
longueur d’'onde de la bande interdite. La concentration du dopage du guide d onde, la
longueur du modulateur, et la tension appliquée, sont choisis afin d’avoir le minimum de
pertes d’'insertion et le maximum de profondeur de modulation pour une longueur d onde
donnée. La structure du guide d’onde du modulateur peut étre améliorée en utilisant une
hétérostructure, ce qui permet d’ gjuster les performances optimales pour une longueur d onde

donnée.

Cependant, le taux d’extinction obtenu avec ces modulateurs n’est pas tres important. Pour
obtenir un taux d’extinction satisfaisant pour les systemes de communications optiques, un
guide d'onde tres long est nécessaire. Autrement dit, la lumiére doit traverser plusieurs
centaines de microns pour assurer une absorption suffisante. Or, cette longueur de guide
d onde conduit & une grande capacité, et par consequent a un fonctionnement limité en

fréguence de par la valeur importante de la constante RC du composant.

Pour les applications & haut-débit, qui requierent un fort taux d’extinction, ce sont donc des

structures a multiples puits quantiques qui sont utilisées.
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3.b. Effet Stark confiné

Les structures a multiples puits quantiques (ou MQW pour Multiple Quantum Wells) sont des
matériaux semi-conducteur obtenus par croissance alternée de tres fines couches de matériaux
(~100 A ou moins), présentant un accord de maille, mais ayant une bande interdite différente.
Des couches de semi-conducteur a relativement faible bande interdite (les puits), sont
intercalées avec des couches de semi-conducteur a grande bande interdite (les barriéres, au

sens barriere de potentiel vue par un porteur) (Figure 11-19).

Ces structures ont la particularité de confiner les porteurs dans les puits quantiques. Ce
confinement, a condition que les barrieres empéchent un couplage significatif entre deux puits
adjacents, entraine une quantification des niveaux d’énergie des éectrons et des trous. En
effet, seulement certains états des porteurs vont satisfaire les fonctions d’ onde modifiées par
la présence de ces puits. Aing, le spectre d’ absorption se trouve modifié d’ une fonction douce

dans un matériau massif, en une série d’ échelons dans un matériau a puits quantiques.

| |:100A

GaAs Substrat

Il AlGaAs / puit
[ GaAs / barriére

GaAs AlGaAs
iE E
G G

Ev

Figure I1-19 : Structure a multiples puits quantiques (MQW)

De plus, I'absorption de photons créée des paires éectron-trou, dans lesquelles ceux-ci ne
sont pas compl éement séparés, mais sont en orbite I’ un autour de I’ autre. Il s agit d’ excitons,
liés par interaction coulombienne. Normalement, le temps de vie trés court de ces excitons,

fait que leur effet ' est visible qu’ a température cryogénique. Cependant, le confinement dans
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les puits augmente I’ énergie de liaison (interaction coulombienne) de ces excitons, les rendant
stables a température ambiante, ce qui entraine des résonances excitoniques, ¢’ est a dire des

modifications du spectre d’ absorption.

Lorsgue |’ on applique un champ éectrique perpendiculaire aux couches de puits quantiques,
deux effets entrent en jeu. Tout d’ abord, comme dans un matériau massif, les bords de bande
deviennent fortement inclinés, ce qui rend plus faible la séparation d’ état fondamental entre
eux. Ensuite, le champ éectrique repousse les éectrons et |es trous des excitons vers les cotés
opposés du puit, d’ ot une réduction de I’ énergie de liaison de ceux-ci, et un déplacement de
Stark correspondant dans |’absorption d exciton. L’exciton, méme affaibli, persiste aussi
longtemps que les barrieres empéchent les électrons et les trous de sortir par effet tunnel, et
auss longtemps que le puit est assez étroit pour assurer |'interaction de Coulomb. Ainsi,
I"ionisation par le champ éectrique des excitons est inhibée, et les pics d absorption
excitoniques sont préserves. Cet effet est appelé I effet Stark confiné [47] (ou QCSE pour
Quantum-Confined Stark Effect).

Cet effet Stark confiné est trés utile pour les modulateurs puisque des champs éectriques
modérés permettent un changement significatif de I'absorption. L’ effet d' électro-absorption
est environ 50 fois plus important dans les modulateurs a structure MQW que dans les semi-
conducteurs massifs. Les premiers MEAS a structure MQW étaient fabriqués sur arséniure de
gallium avec des couches GaAs-GaAlAs. Mais, ain de pouvoir fonctionner & haut-débit, et en
vu d'une intégration monolithique avec la diode laser et le circuit de commande, les MEAS
actuels sont réalises sur substrat InP [48].

C’est ce type de MEA a structure MQW sur substrat InP qui est utilisé dans cette étude.

Les matériaux utilisés pour fabriquer ces modulateurs a multiples puits quantiques sur substrat
InP, reposent sur différents aliages [49]: InGaAdInAlAs, InGaAlAg/InAIAS,
INGaAs/INnGaAlAs, INASP/INnGaP ou InGaAsP/InGaAsP.

3.c.  Structuresdel’ dectrode

La structure de I’ électrode, permettant d’ appliquer le signal éectrique, permet également de
différencier deux types de MEASs.
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Les MEAS les plus classiques ont une électrode dite « localisée » (Figure 11-20 (a)). Le signal
micro-onde est appliqué au centre du guide optique, qui est en généra d une longueur
inférieure a 200 um. Malheureusement, cette structure présente une capacité parasite totale
assez importante. Le réseau RC en résultant, va limiter la vitesse de modulation du
modulateur. Pour un fonctionnement a trés haut-débit, des composants plus courts sont
utilisés, de I’ ordre de 60-75 pum, afin de réduire la capacité parasite. Les inconvénients de ces
composants avec une région active trés courte, sont un taux d extinction maximum plus
faible, et une tenson de commande qui doit ére plus forte, en comparaison avec des
composants plus longs. Il est en effet plus facile d’ obtenir un taux d extinction élevé avec un
composant plus long, qui permet de cumuler |’ effet d’ électro-absorption tout le long du guide

optique.

Dans le but d’ atteindre un fonctionnement haut-débit et avec une tension de commande faible,
une deuxiéme structure de MEA est utilisée : il s agit d’ une structure a ondes progressives (ou
TW pour Travelling-Wave) [50]. Une structure a ondes progressives est définie lorsque deux
(ou plus) ondes distinctes (optique, électrique, acoustique ou autre...) interagissent I’ une sur
I"autre sur une certaine distance, tout en se propageant dans leurs guides d onde respectifs.
Dans un MEA a structure TW (Figure 11-20 (b)), le signal micro-onde est appliqué a un bout
du guide optique, et se co-propage avec le signal optique. A I’autre bout du guide optique, le
signal micro-onde arrive sur une charge d’ adaptation, afin de limiter les réflexions. Dans ce
cas, le signal micro-onde voit seulement les parasites distribués, ce qui permet de dépasser les
limitations en fréquence du circuit RC d’ un composant localisé. Le composant peut égal ement
étre plus long, ce qui permet d augmenter le taux d’extinction maximum, tout en ayant une

faible tension de commande.

Les MEASs a structure TW ont tout de méme des facteurs de limitation en vitesse. Le premier
facteur de limitation, est la différence de vitesse de propagation, entre les ondes éectrique et
optique. Mais ce qui va limiter le plus en vitesse ces modulateurs, ce sont les pertes micro-
ondes a haute fréguence, qui incluent les pertes de propagation, et les pertes de réflexion sur

le port d’ entrée. De plus, ces structures TW sont plus complexes a fabriquer.
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Figure I1-20 : Structures de MEA a électrode localisée (a) et a onde progressive (b)

B.4. Principe delagénération d impulsions a partir d un MEA

L’ absorption de la lumiére incidente dans un MEA varie fortement en fonction de la tension
appliquée sur |’ éectrode de celui-ci. Le guide optique est transparent pour une tension nulle,
et apporte une tres forte atténuation pour une tension négative, il est alors guasiment opague.
Cette caractéristique peut se quantifier par le taux d extinction statique (ou SER pour Static
Extinction Ratio) du modulateur, défini comme le rapport de puissance optique en sortie du

MEA sur la puissance optigque en entrée.

Pin Pout Pout
—»| MEA |—> BR=0

Figure 1-21 : Définition du taux d’ extinction optique statique d’'un MEA

Ce taux dextinction statiqgue est donc fonction de la tension éectrique appliquée sur
I’ électrode du modulateur. La courbe de la Figure 11-22 montre un exemple de SER mesuré
par Alcatel Opto+, pour une MEA de 100 pm de long & 1550 nm, en fonction de la tension

appliquée sur son éectrode.
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Figurell-22 : Taux d’ extinction statique d'un MEA en fonction de la tension appliguée sur

son éectrode

Lorsgue I’ on applique une tension éectrique hyperfréquence sinusoidale sur I’ éectrode d un
MEA, on balaye alors cette caractéristique autour du point de polarisation choisi. En prenant
la forme temporelle de cette caractéristique, et en lui appliquant une tension sinusoidale, on
peut tracer la forme temporelle de la puissance optique en sortie du MEA, qui va correspondre

aun train d impulsions optiques (Figure 11-23).
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Figure I1-23 : Principe de la génération d’impulsions
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On caractérise ces impulsions optiques, par leur taux d extinction optique dynamique (ou

DER pour Dynamic Extinction Ratio), qui S exprime en dB par :

Pmax

DER =10xlog——
Pmin

ainsi que par leur largeur a mi-hauteur (ou FWHM pour Full-Width at Half-Maximum).

B.5. Principales réalisations de générateurs d' impulsions a partir de MEA

La technique de génération d'impulsions a partir de modulateurs é ectro-absorbants est donc
relativement simple. Des impulsions courtes et stables sont générées en commandant ces
modulateurs par une tension électrique sinusoidale. Les avantages de cette technigque incluent
un taux de répétition élevé, peu de chirp, pas de jitter, et la possibilité d'un ajustement

éectrique.

Les MEASs sur substrat InP peuvent étre intégrés monolithiqguement avec une diode laser
fonctionnant en continu (configuration DFB-EAM). Cependant, s cette intégration
monolithique est trés utilisée a bas débit (de 2.5 a 10 Ghit/s), ele induit du chirp. Ceci est
d autant plus critigue lorsque I’ on augmente le débit, limitant les possibilités de transmission
longue distance, et la plupart du temps, a 40 Ghit/s, la diode laser et le MEA sont isolés
(hormis dans [57]).

Diverses solutions sont adaptées pour augmenter les performances de ces générateurs
d impulsions: les plus couramment utilisées consistent a placer derriére le MEA des fibres a
compensation de dispersion chromatique, ou encore des étages compresseur, parfois suivis
d étages de remise en forme des impulsions. Maheureusement ces solutions dégradent
fortement la compacité de la source d'impulsions, et augmentent la difficulté de mise en

oavre.

Le tableau ci-apres résume les principales réalisations présentées dans la littérature sur des

générateurs d impulsions a partir de MEA.
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Fréquence FWHM ER Vce e
Type (Longueur Electrode Référence
ype (Longueur) (GH2) k9 | @) | W)
EAM (325 pm) _ [51]
) ) 10 6.3 10.7 | Locdlisée
+ fibres de compensation 1994/ BT Lab
EAM [52]
+ fibres de compensation + 10 16 20 Localisge | 2003/ Georgia
filtre WDM Tech
DFB-EAM [53]
+ deux étages de 10 20 20 2.2 | Locdiste | 2003/ University
compression of Tokyo
DFB-EAM [54]
+ étage compresseur + étage 10 35 27 Localisge | 2004 / University
de remise en forme of Tokyo
. [55]
EAM (200 pm) 20 3.6 15 6 Localisée )
1998 / Oki
EAM (300 um) [56]
30 4 20 7x2 TW
+ double commande 2000/ UCSB
. [57]
DFB-EAM (100 pm) 40 10.9 Localisée
1997/ NTT
Tandem-EAM [58]
40 6 50 7x2 TW
(300 pm + 400 um) 2000/ UCSB
[59]
EAM (330 um) 40 4 30 5.6 TW
2002/ UCSB
[60]
EAM (300 um) 40 34 5.6 TW
2003/ UCSB

Tableau 1 : Résumé des principales réalisations de générateurs d' impulsions a partir de MEA

al.55 um. TW : travelling-wave structure ou structure a onde progressive.

Une autre solution permettant d’ augmenter les performances, mais qui dégrade elle aussi la
compacité de la source, consiste a utiliser deux MEAs dans une configuration en tandem [58].
Cette solution est tres efficace pour augmenter le taux d extinction et diminuer la largeur des
impulsions, mais les pertes d’ insertion optiques cumulées sur les deux MEAS deviennent tres

importantes.

Enfin, si on regarde la structure des éectrodes des MEAS de ces réalisations, on voit que
lorsgue I’on monte en débit, les MEAs a électrode TW sont préférés aux MEAS a électrode

localisée. Le premier MEA a éectrode TW a éé présenté par Nippon Telegraph and
50



Telephone (NTT) en 1997 [61]. Cependant, peu de compagnies ont suivi le concept
d électrode TW pour leurs MEAS, sans doute en raison du brevet NTT [62] déposé en 1997.
Les travaux sur les MEASs a électrode TW sont donc |’ oauvre de groupes universitaires, tels
que I’ Université de Californie a Santa Barbara (UCSB).

Néanmoins, pour fonctionner a un débit de 40 Ghit/s, et ce quelque soit la structure de
I’électrode, les MEAs nécessitent de fortes tensions de commande afin d’ obtenir des
performances (largeur d'impulsion et taux dextinction), satisfaisantes pour les futurs
systémes de communications a 160 Gbhit/s. En effet, ces performances se trouvent limitées par
I”amplitude de la tension électrique a I’intérieur du MEA, en raison des pertes de couplage
microondes. C’est pourquoi nous abordons maintenant |’ étude dont nous avons été chargée
par Alcatel Opto+ sur I’ optimisation d' un driver MMIC pour la commande hyperfréguence a
40 GHz du MEA.
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[11. Conception en technologie pHEMT AsGad’ un
driver MMIC a 40 GHz de modulateur é ectro-

absorbant pour la génération d’ impulsions optiques

Les modulateurs éectro-absorbants sont des composants tres prometteurs pour la génération
d’ impulsions optiques, pour les futurs systémes de communication optique a 160 Ghit/s.
Cependant, les largeurs d’ impulsions générées par les MEAS sont larges en comparaison avec
les autres techniques. De fortes tensions de polarisation, et donc des puissances de commande
élevées sont genéralement nécessaires pour réduire cette largeur d’'impulsion et pour
augmenter le taux d extinction dynamique. En effet, ces caractéristiques se trouvent limitées
par |I'amplitude de latension éectrique al’intérieur du MEA. L’ amplitude intrinséque est trés

inférieure al’ amplitude extrinseque appliguée en raison des pertes de couplage microondes.

L’ approche classique consiste a amener une puissance de commande élevée a I’aide de
circuits standardisés 50 Q. Or, I’'impédance présentée par I’ électrode du MEA se trouve étre
tres différente d’'une impédance 50 Q. 1l en résulte une désadaptation importante entre le
circuit de commande et I’ électrode du MEA, entrainant de tres fortes pertes de couplage. Par
conséquent, de fortes tensions de commande, et donc des puissances de commande élevées
sont nécessaires pour avoir une tension suffisante a I'intérieur du MEA. La consommation
électrigue du circuit de commande est donc conségquente, avec un rendement trés faible. De
plus, la puissance dissipée au niveau de cette désadaptation a pour effet une élévation de la
température, qui va perturber le fonctionnement du MEA, celui-ci ayant un comportement trés
sensible en température. Ce point est d'autant plus critique lorsque le circuit de commande est
intégré en module avec le MEA.

Dans ce type denvironnement de modules optiques intégrés, les contraintes sur la
consommation deviennent fortement critiques dans le fonctionnement du module. La
puissance consommeée doit donc étre réduite au maximum, sans toutefois sacrifier les

performances du module.
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[11.A. Caractéristigues et modélisation du MEA InP d’ Opto+

Les MEASs étudiésici sont des MEAS sur substrat InP, ayant une électrode de 100 pm de long.
Ces composants ont été étudiés et développés au sein d’' Alcatel Opto+.

A.1l. Structure

L’ onde incidente sur le modulateur doit étre guidée jusqu’ ala partie active du MEA. En effet,
s on injectait le faisceau directement dans la partie active du matériau, il faudrait appliquer
une tension sur une région plus volumineuse, donc une tension plus forte. Par contre, en
configuration guidée, le flux lumineux est confiné dans une trés faible épaisseur de matériau

jusque dans la partie active, ou alieu |’ effet d' é ectro-absorption.

Une couche intrinseque de matériau électro-absorbant constitue le coaur de ce guide optique
(Figure I11-1). Les couches de confinement, qui permettent de concentrer le faisceau lumineux
dans ce coaur, sont en InP fortement dopé, de type n* d’ une part, et de type p* d’ autre part. La
différence d’indice entre la couche intrinséque et les couches dopées n* et p* assure le
confinement optique vertical. La différence d’indice entre la couche intrinséque et 1a couche

semi-isolante déposée sur les deux flans latéraux assure le confinement horizontal.

Pour la partie intrinseque, il s'agit d’une structure & multiple puits quantiques (MQW). Le
matériau de cette partie intrinséque est choisi de telle sorte que la longueur d’onde de son
bord d'absorption soit Iégerement inférieure a celle de la source optique, dont on veut
moduler I'intensité: ainsi, pour les modulateurs utilisés dans notre étude, cette partie est
constituée d'un empilement de couches en InGaAsP non dopé, pour moduler une onde

optique a 1,55 pum.

Sur cette structure, on vient déposer localement une couche métallique de longueur donnée :
c'est I’éectrode, qui permet d’ appliquer un champ éectrique a travers le guide. La partie de
guide, sous cette éectrode, congtitue donc la partie active du MEA, |la ou a lieu |’ effet
d électro-absorption. Cette partie a une longueur de 100 um. Le guide optique passif, situé de
part et d’autre de I’ électrode, a pour role d’ adapter |e mode optique en sortie de fibre au mode

optique guidé dans la zone active.
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Figure I11-1 : Structure du MEA sur substrat InP utilisé

Un contact électrique ne peut étre pris directement sur I’ électrode. Un plot de contact est donc
placé sur le coté de celle-ci. Il sert a connecter le composant a un circuit extérieur, notamment
le driver de commande, via un fil de « bonding ». Le plot de contact est relié al’ éectrode par

un pont métallique réalisé sur matériau polymere.

La géométrie du plot est optimisée afin de réduire au maximum les parasites électriques, et

afin d’' ére compatible avec les moyens de montage d’ Opto+.

A.2. Mesure et modélisation du taux d’ extinction statigue

Nous avons vu dans le chapitre précédent que le taux d extinction optique statique (ou ER
pour Extinction Ratio), qui est une des caractéristiques principales d’'un MEA, est défini par la
formule:

P(V.)

ER .. =10lo —— =2 __ | avec P puissance optique en Watts
dB glO(P(VC :OV)] p p q

et V¢ tension de polarisation éectrique

Ce taux dextinction caractérise la faculté d absorption du modulateur en fonction de la
tension éectrique appliquée sur son éectrode. L’ analyse de la courbe du taux d’ extinction en
fonction de latension de commande V¢ permet de prédire laforme du signal optique en sortie

du modul ateur.



La
Figure 111-2 montre le schéma du montage réalisé a Opto+ permettant la mesure du taux
d extinction statique en fonction de la tension de polarisation sur son éectrode. Le banc est
constitué d’ une source laser accordable qui permet de fixer la longueur de travail dans la
gamme [1530-1580] nm. Une mesure préalable de la puissance optique en sortie de fibre
permet de connaitre parfaitement la puissance optique injectée. Des boucles de Lefévre [63]
permettent de régler la polarisation TE ou TM en entrée du composant. La variation de la

tension de polarisation du MEA est réalisée par la source de tension.

fibre oprigue
fibre optigue de B0 métres
APC S PC pe / PC

bouclesde L evéfre

B PC/PC ¢
Laser || émission 3 s QOO
laser [,

Lommen .
utpLE .

Source de tension

Fibre optique

Multimétre APC [/ PC
.. PCfPC [II] APCJEC ACfapg
44 $

Photodiode

Figure 111-2 : Principe de mesure du taux d’ extinction optique statique

La mesure de la puissance optique de sortie est effectuée par I'intermédiaire d une
photodiode. Cette photodiode convertit le signal optique en un signal éectrique. Ensuite, le
photocourant délivré par la photodiode de détection est mesuré par I'intermédiaire d’'un
simple multimétre.

Le contrdleur de température permet de fixer latempérature de fonctionnement du modul ateur
dans la gamme [15-30] °C. Il est ains possible de tracer I’évolution du taux d’extinction

statique (SER) en fonction de la température.
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La courbe ER(V,) de la Figure 111-3 représente la mesure du taux d’extinction statique du
MEA de 100 um de long utilisé dans cette étude, en fonction de la tension appliquée sur son

éectrode. Ces mesures de SER sont effectuées au sein d’ Opto+.

Mesure ER(V.) —  Modéle F(Vy) —eee

{ A
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Figure I11-3: Taux d extinction statique d’un MEA 100 um en fonction de latension

appliquée a 1550 nm

On peut remarquer sur cette courbe que pour une tension nulle, le MEA est transparent pour la
lumiére incidente (hormis les pertes d'insertion optiques), tandis que pour une polarisation

inverse, il apporte une atténuation qui peut atteindre jusqu’ a40 dB.

Lors de I'utilisation du MEA pour la génération d impulsions, la tension de commande
hyperfréguence V¢ (délivrée par le driver) doit permettre de balayer la courbe ER(Vc) afin de
faire varier le taux d’ extinction optique, et de ce fait, de faire varier |’ absorption de lalumiére
traversant le semi-conducteur. En choisissant judicieusement le point de fonctionnement du
MEA et I'amplitude de la tension de commande hyperfréquence Vc appliquée sur son

électrode, il est possible d’ optimiser la forme des impulsions optiques souhaitées.

Afin de pouvoir étre intégrée directement dans la phase de CAO hyperfréquence du driver de
commande, la courbe mesurée ER(Vc) a éé modéliste a I'lRCOM par une fonction

rationnelle spécifique F(V c)(Figure 111-3)(approximation de Padé [65]) :
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Les coefficients de la fonction rationnelle modélisant la courbe ER(Vc) du MEA de 100 um

sont donnés dans le tableau ci-apres, ils sont calculés grace a un programme C++ dével oppé

en interne.

AO 0,893223 Bl 2,11095
oA | o2emw | B2 | 421612 |
a2 | a16100 | B3 | ¢ 683338
- A3 | sz | B4 | 695235
- Aar | 1m0 BS | 365017
oA | 0328943 | B6 | 0931185
A | 00426617 | 87 | 00074114
At | 000229066 | B8 | 000209557

Tableau 2 : Coefficient de lafonction rationnelle modélisant 1a courbe ER(Vc)

A.3. Modéle électrique équivalent

La tension de commande hyperfréquence Vc n’est pas directement la tension en sortie du
driver, mais c'est la tension intrinseque appliquée sur I’ éectrode du MEA. Pour connaitre
cette tension intrinseque de commande du MEA, I’ éectrode du modulateur a éé modélisée

par le schéma éectrique équivalent petit signal représenté sur la Figure I11-4 ci-dessous :

57



I—bonding

—35%¢"

Cpiot ——

7777

Figure I11-4 : Schéma éectrique équivalent de |’ électrode du MEA

La signification physique des é éments du schéma est la suivante :

-Lbonding : inductance du fil de « bonding »

-Cplot : capacité due au plot de contact

-Ls: inductance parasite due alamétallisation

-Rs: résistance parasite de métallisation et des zones dopées

-Cs: capacité due alazone intrinseque

-Rf : résistance de fuite ; é&ant de tres forte valeur, son influence intervient surtout aux

basses fréguences.

Les valeurs de ces ééments électriques ont été extraites a partir de mesures sous pointes

réalisées a Opto+. Les valeurs nominales prises en compte pour la conception sont indiquées

dans |e tableau ci-dessous :

Cplot (fF)

Ls(nH)

Rs ()

Cs (fF)

L bonding (nH)

35

0.02

21.5

100

0.3

Tableau 3 : Valeur nominales du schéma électrique équivalent du MEA 100 pum

Les valeurs indiquées correspondent a un modulateur dont la longueur de I’ électrode est de

100 pm.
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Lors de la fabrication d'un MEA, la longueur du composant, ains que la longueur de
I’électrode, et donc de la zone active, peuvent varier légerement. Il faut donc connaitre la
variation des valeurs des ééments du schéma éectrique équivalent en fonction des
dispersions de fabrication. La capacité Cplot et I'inductance Ls peuvent étre considérées
comme constantes d’'un «run» a |"autre. Par contre, les valeurs de Rs et Cs varient d’'un
«run» al autre, mais restent liées par la relation suivante : Rs x Cs = constante. En effet, le

produit RsCs reste quasiment constant lorsgue lalongueur du composant change |égérement.

D’autre part, la résistance série Rs et la capacité Cs varient en fonction de la tension de
polarisation. Pour une tension de polarisation inverse comprise entre -3V et -1V, on observe

les variations suivantes sur Rs et Cslorsgue latension passede-3a-1V :

- Rs augmente de 1 Q (= 5%)

- Csaugmente de 5 fF (= 5%)

La conception du driver de commande a été réalisee a partir des valeurs nominales des

éléments, tout en tenant compte des variations indiquées ci-dessus.

[11.B. Spécifications du driver MMIC

Notre objectif dans cette étude était de concevoir un circuit driver spécifique pour optimiser
les performances du MEA développé par Opto+, et non pas un driver 50Q. Les spécifications
de ce circuit driver de MEA sont d’ obtenir, a partir d’ une puissance d’ entrée de 0 dBm (sur 50
Ohms, spécification systeme), une tension de commande V¢, aux bornes de I’ éectrode du
modulateur, suffisante pour générer des impulsions optiques ayant un taux d’extinction
optique de 30 dB, et une largeur a mi-hauteur d’environ 5 a 6 ps (meilleures caractéristiques
pouvant étre obtenues a partir du MEA Opto+). Les spécifications du driver ne sont donc pas
des spécifications classiques pour un amplificateur (gain, puissance, [S] ...), mais sont des
spécifications sur les caractéristiques optiques de la fonction driver+MEA. L’ objectif rédl est
bien de réaliser un générateur d’impulsions optiques a 40 Ghit/s, en intégrant en module un

MEA commandé par le driver MMIC.

Le schéma de principe du module pour la génération d’impulsions optiques a partir du MEA
commandé par le driver MMIC est représenté Figure 111-5.
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Figure I11-5 : Schéma du module d’ émission a partir du MEA commandé par le driver MMIC

Les deux points clés de I’ optimisation du driver sont d’ une part, de maximiser |’ excursion en
tension Vc afin de profiter de toute la dynamique en taux d’extinction du MEA, et d autre
part, d adapter le driver a|’impédance d’ entrée de I’ éectrode du MEA qui est tres différente
de 50 Q. Dans le cas des MEAs InP de 100 um présentés dans le paragraphe précédent,
I”objectif d'un taux d’extinction supérieur a 30 dB pour des impulsions de 5 a 6 ps impose
une tension créte-créte minimale V¢ de 4V dans une bande de fréguence autour de 40 GHz.
Cette excursion en tension doit permettre, combinée avec le choix du point de polarisation
inverse du MEA, de trouver un compromis efficace entre le taux d’extinction et la largeur a

mi-hauteur desimpulsions.

L’utilisation d'un MEA pour la génération d’impulsions optiques est a priori une application
devant fonctionner uniquement a la fréguence débit. Dans cette éude, le débit éant de 40
Ghit/s, cela correspond, si I’ on se réféere ala norme américaine SONET (Synchronous Optical
NETwork), ou a la norme européenne SDH (Synchronous Digital Hierarchy) [64] qui en est
inspirée, a une fréguence de fonctionnement de 39,81 GHz. Cependant, les spécifications
imposent au driver de fonctionner également a la fréquence 42,66 GHz, qui correspond au

méme débit de 40 Gbit/s, mais avec un code correcteur d’ erreur.
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De plus, pour parer a un éventuel décalage en fréquence lors de la réalisation technologique,
la bande de fréquence sur laquelle le driver doit fonctionner a été élargie a la bande [38,5-44
GHZz].

L’ architecture du circuit doit de plus tenir compte :

-des dispersions de montage induites par I”hybridation du modulateur : fils de bonding,

contraintes boitier, ...

-des variations technologiques : dispersion des caractéristiques électriques du driver dans

le «run», et dun «run»al autre.

-des variations des conditions de polarisation de I'éectrode du modulateur électro-

absorbant : variation de la capacité avec latension de polarisation.

D’autre part, ce circuit doit permettre la polarisation du modulateur, en intégrant un té de
polarisation sur la puce MMIC.

Enfin, afin d ére compatible avec les contraintes de mise en module, et avec les contraintes
lites a la présence dautres circuits (amplificateurs distribués large bande pour
photoréception) sur le réticule lors de la réalisation, la taille de la puce MMIC a été fixée a
2,6x1,8mm?,

[11.C. Topologie du driver actif

Les conditions nécessaires pour choisir la technologie de transistor du driver électronique de
MEA, sont une tension davalanche et une fréguence de transition élevées, ceci afin
d atteindre I’ excursion en tension requise pour la tension de commande hyperfréguence Vc.
La technologie retenue est une technologie de transistor PHEMT (pour Pseudomorphic High
Electron Mobility Transistor), sur substrat d’ Arséniure de Gallium (AsGa). Il sagit de la
technologie AsGa PHEMT 0.15 um de la fonderie OMMIC, et plus particuliérement de la
filiere DO1PH (D : depletion mode transistor; 01: 0.15 um gate length; P: power
applications ; H : Pseudomorphic HEMT Layer).

Pour la cellule active du driver, nous avons choisi d’ optimiser une cellule cascode [66][67],
qui assure une bonne isolation entrée-sortie et permet théoriquement de doubler les
potentialités en tension d’avalanche d’ une technologie donnée. Cette excursion en tension de
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sortie du montage cascode est nécessaire, pour compenser les pertes induites par le circuit
d adaptation de sortie et le modulateur, afin d obtenir une tension V¢ de 4 Vcréte-créte dans

la bande de fréguence autour de 40 GHz, sans saturer le driver.

C.1. Cdlule cascode

Un montage cascode est un montage de deux transistors dont le premier est en source
commune, et le deuxiéme en grille commune (Figure 111-6). Ce montage permet de doubler
théoriquement la tension de sortie par rapport a un transistor seul, puisque latension de sortie

Vs est égale ala somme des tensions drain-source des deux transistors (Vs = Vds; + Vds,).

) Vds2
Transistor 1

f LE

vds1 Transistor 2

Vs

Figure 111-6 : Montage cascode de deux transistors a effet de champ

Ce choix a été dicté par la grande excursion en tension nécessaire en sortie du driver, et qui ne
peut étre obtenu a partir d'un transistor seul compte tenu de ses limitations en tension
d avalanche. Pour lafiliére de transistors DO1PH, dont la tension d’ avalanche est d’ environ 8
V, en tenant compte de la tension de déchet (zone ohmique), on peut obtenir en théorie une

tension idéale en sortie du montage cascode de 14 Vcc.
De plus, ce montage cascode présente comme avantages :

- une amélioration de I’ isolation entrée-sortie
- une augmentation du gain
- une augmentation de I’impédance de sortie

Pour un fonctionnement hyperfréquence, il est cependant nécessaire d’ gjouter une capacité en
série sur lagrille du deuxieme transistor. En effet, sans cette capacité, latension Vds; issue du
premier transistor est directement appliguée al’ entrée du deuxieme, et ainsi celui-ci se trouve
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bloqué compte tenu de la grande valeur de Vds; qui est appliquée en Vgs,. Cette capacité en
série que I’ on gjoute est utilisée comme diviseur de tension, de telle sorte que I’ on préléve aux
bornes de la capacité Cgs du deuxiéme transistor, une tension Vgs, beaucoup plus faible et

dans un rapport indépendant de lafréguence (Figure 111-7).

ransistor 1

Vds1l

Figure 111-7 : Découplage des tensions avec une capacité additionnelle (Ca)

Pour compléter ce montage, une ligne de transmission entre les deux transistors permet
d éloigner ceux-ci et d’augmenter I’isolation du composant. De plus, une résistance a été
rajoutée en serie sur la grille du deuxiéme transistor, afin d assurer la stabilité du montage qui

reste un paramétre trés délicat pour un montage cascode.

Figure 111-8 : Montage cascode utilisé

Nous avons choisi un développement de grille de 6x20 um pour les transistors, qui représente
un bon compromis entre la facilité d adaptation du montage et une puissance consommee
limitée. La valeur de larésistance R utilisée pour stabiliser le montage a été optimisée par une

étude intrinseque de stabilité (NDF) du montage.

C.2. Quadripdles de polarisation et d’ adaptation

Le circuit nécessite quatre plots de polarisation :
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- une polarisation de grille du premier transistor
- une polarisation inter-étage, appliquée sur la grille du deuxieme transistor

-une polarisation de drain, appliquée ala sortie du montage, qui sert apolariser en Vds les
deux transistors

- une polarisation prévue pour le modulateur éectro-absorbant, qui est intégrée sur la
puce MMIC

La polarisation de grille du premier transistor est réalisée al’aide d’ une ligne de transmission

en A/4 avec une forte capacité reliée alamasse (Figure I11-9).

signal RF
M4
R %
Vpolar

Figure I11-9 : Circuit de polarisation de grille du premier transistor

A I'inverse d’une forte résistance qui pourrait étre utilisée seule pour polariser la grille du
transistor, cette topologie permet de ramener un court-circuit al’ harmonique 2 sur I’ entrée du
circuit.

Comme il sagit d'une polarisation de grille, une résistance de forte valeur (500 Q) a été
gjoutée en série sur la ligne qui va au plot de polarisation, apres la capacité de découplage.
Cette résistance a pour role d' éviter la création d’ un courant de grille |Ig, destructeur pour le
premier transistor, en cas d oscillations parasites.

Le circuit de polarisation prévu pour polariser le MEA en inverse utilise la méme topologie,
hormis la résistance de forte valeur R.

Pour la polarisation inter-étage, appliquée sur la grille du deuxiéme transistor, cette topologie
est la encore reprise. |l a fallu cependant ajouter une résistance en série avant la ligne A/4,

pour des problémes de stabilité intrinseque du montage.
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Le circuit de polarisation de drain, placé en sortie du deuxiéme transistor, et qui sert a
polariser le drain des deux transistors en Vds, a été concu quant alui a partir d’un stub circuit
ouvert en A8, en paralléle avec une ligne de transmission en A/8 court-Circuitée par une
capacité (Figure I11-10), afin de minimiser la place nécessaire sur la puce MMIC.

Vpolar

Figure I11-10 : Circuit de polarisation de drain
Le stub A/8 est fermé sur un circuit ouvert, de telle sorte qu’il présente une impédance égale

a:

Zc

Z. =
= jto(l,)

| >

avec |, =—

La ligne de transmission A/8 est fermée sur un court-circuit, réalise par la capacité reliée ala

masse, et présente une impédance :
. A
ZE, = jZ tg(Bl,) avec |, =5

L’ admittance équivalente Y présentée par ce circuit de polarisation est donc égale a:

Y:[ 1,1 ]:[th(ﬁll)_ j ]
ZEl ZE2 ZC ZCtg(BlZ)

alafréquence de travail fo, tg(Bl, )= tg(i—nx %0): tg(%]: 1=1tg(Bl,)
0

65



dou Y =|——-—|=0,0uencore Z — o
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al’harmonique 2, on a tg(l, )= tg(%xx—g}: tg(%]: oo = tg(Bl, )
0

douY — <« ,0ouencore Z=0

Cette topologie de circuit de polarisation présente comme impédance ramenée, un circuit

ouvert alafréquence de travail, et un court-circuit al” harmonique 2.

Les longueurs éectriques des lignes de polarisation en A/4 ou A/8 données ci-dessus sont des
valeurs théoriques qu’il a été nécessaire d’ gjuster lors de la conception.

Des capacités de découplage en entrée et en sortie permettent de découpler la polarisation
continue du signal hyperfréguence. De plus, afin d éviter d’ éventuelles oscillations BF sur les
circuits de polarisation, une résistance d une valeur 100 Q en série avec une capacité reliée a

la masse, ont été gjoutées en parallél e sur chague plot de polarisation.

Pour la simulation, des circuits de polarisation externes (Figure 111-11) ont été pris en compte.
Ces circuits n’ont quasiment aucune influence sur les simulations, le découplage étant réalisé

avant.

L=0.3nH L=0.3nH
e deds R m— ettt

—— C=50pF

7777

FigureIl1-11 : Plot de polarisation externe

La cellule cascode et son circuit d’ adaptation de sortie sont congus pour atteindre le meilleur
compromis entre une adaptation optimale en tension de la cellule cascode, une stabilité
intrinseque, et un transfert maximum vers la tension de commande Vc intrinseque. Ce
compromis conduit a une tension en sortie du montage cascode d'environ 9 V. pour une

puissance dentrée correspondant a la saturation; et a une tension en sortie du circuit
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d environ 5 V¢ pour atteindre une tension de commande intrinséque V¢ de 4 V. pour une

puissance d entrée de 0 dBm.

111.D. Méthode de conception

Les deux points clés de |’ optimisation du driver sont, d’une part de maximiser |’ excursion en
tension de commande V¢ afin de profiter de toute la dynamique en taux d’ extinction du MEA,
et d autre part, d’ adapter le driver a I’'impédance d’entrée du MEA qui est trés différente de
50Q.

Dans le cas des MEA sur substrat InP (L=100um) dével oppés dans cette étude, I’ objectif d un
taux d extinction optique de 20 a 30 dB pour des largeurs d'impulsion alant de 5 a 6ps,
imposait une tension de commande minimale Vc de 4V aecae dans une large bande de
fréquence autour de 40GHz.

La méthode de conception du driver éectronique de MEA est différente d’ une optimisation
classique en parametres S, utilisée pour les amplificateurs sur 50 Q. Les objectifs réels du
driver de commande sont I’excursion de la tension de commande intrinséque du MEA, et
surtout la forme temporelle résultante des impulsions optiques générées (largeur, taux

d extinction).

Dans ce but, nous avons développé une méthode spécifique de conception du circuit driver,
qui permet la prise en compte directe du composant optique et de ses caractéristiques dans la
phase de CAO hyperfréguence du driver. Cette méthode de conception orientée, implémente
un banc de simulation dedié, permettant d optimiser le circuit driver, et intégrant les
caractéristiques opto-électroniqgue du MEA. Ce banc de simulation est constitué de deux

circuits 2-ports linéaires (C; et Cy), et d'un circuit 2-ports non-linéaire (Cs).

D.1. Circuit 2-portslinéaire C1

Ce premier circuit 2-ports linéaire C1, représenté Figure 111-12, intégre le circuit driver,
comprenant la cellule cascode et les circuits d adaptation entrée-sortie, suivi du schéma
éectrique équivalent du MEA (cf 8lI11.A.3), et d'une source de courant contrdlée en tension
idéale (ou VCCS pour Voltage-Controlled-Current-Source).
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Figure111-12 : Circuit linéaire C1 : driver + MEA + VCCS

Etant donné que le montage cascode nous permet d obtenir la tension de commande Vc
requise sans saturer le driver, I’optimisation peut étre initialisée a I’aide de simulations
linéaires. On considere pour cela I’ensemble driver + MEA + VCCS comme une boite de

paramétres [S] adeux ports (Figure 111-13).

— 2
E, #) s2p IVZ =R,
— ——

Port 1 \W_} Port 2

Driver + MEA + VCCS

Figure I11-13 : Circuit linéaire 2-ports C1 pour une optimisation linéaire

La source de courant controlée en tension, nous permet de prélever la tension de commande
V¢, sans modifier I'impédance d entrée du MEA vue par le circuit driver et son circuit
d adaptation de sortie. La tension de commande Vc contréle donc la source de courant
commandée en tension, pour laquelle les parametres (g et R;) sont choisis de maniere arelier
directement le paramétre S,;” & la tension de commande Vcc., et & la puissance d entrée
éectrique disponible Pingisp. Par conséquent, la spécification d’'une excursion en tension de
commande V¢ de 4 V., pour une puissance d’ entrée de 0 dBm, correspond aun S, |> 10dB

pour ce circuit 2-ports.

_ E92 | _ V2
INdisp — a ‘821 - E_g
1 )V Vc
g R, ! ° ‘821 Eg 21/8'R0'PINdisp

Pingisp =0dBm et Ve >4V = |Sxu|>10dB
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D.2. Circuit 2-portslinéaire C2

Ce deuxieme circuit 2-ports linéaire C2, défini entre les ports 3 et 4, integre le circuit
d’ adaptation de sortie du driver, chargé par le MEA, suivi de la source de courant contrdlée en
tension idéale (Figure 111-14). Ce circuit est utilisé pour synthétiser |I’impédance de charge Zs3
présentée a la cellule cascode active. Cette impédance est optimisée sur I'impédance optimale
Zopt de la cellule cascode, obtenue en régime non-linéaire lors de I’ étude et de I’ optimisation
initiale du montage cascode, par la méthode des générateurs de substitution [69][70]. Ceci
peut étre réalisé tant que la charge présentée au port 2, n'influe pas sur la charge du driver,

gréce al’isolation due ala source de courant controlée en tension idéale.

VCCS
3 Circuit Lbond 2

d'adaptation |———¥¥——1 1
de sortie v MEA gve R,
VOUl VC

Figure I11-14 : Circuit linéaire 2-ports C2 pour I’ optimisation de I'impédance de charge

optimale de la cellule cascode active

D.3. Circuit 2-ports non-linéaire C3

Le circuit 2-ports C3 est un circuit non-linéaire. Il est identique au circuit C1, excepté que les
modéles linéaires des transistors et du MEA sont remplacés par leurs modeles non-linéaires.
De plus, ce circuit intégre la fonction de transfert non-linéaire F(Vc) modéisant la réponse
électro-optique mesurée du MEA (cf 8A.2). Ceci permet de calculer directement la forme
temporelle des impulsions optiques générées a partir de la tension de commande simulée
Vc(t).

~
- I vCces

1 Lbond Circuit _ T2 Circuit Lbond 2

——¥¢f— d'adaptation —— 1 R$ —1 d’adaptation e —
Pinssp d'entrée Caj de sortie M 9 R F(Vc)

Popt
Montag{ Cascode | Vcascode Vout Ve Vs(t) | == [Poptr)
DRIVER ~

Figure I11-15 : Circuit non-linéaire 2-ports C3
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Le banc de ssimulation final integre les trois circuits 2-ports (C1, C2 et C3) dans lesquels les
sous-circuits dupliqués (i.e. le circuit d’ adaptation de sortie dans C1, C2 et C3), sont reliés par
les mémes valeurs de composant. Etant donné que la cellule cascode a été synthétisée
initialement par générateurs de substitution pour atteindre la tension de sortie requise sans
saturer, des simulations linéaires peuvent étre utilisées pour initialiser et optimiser les circuits

d’ adaptation entrée-sortie du driver dans la bande de fréquence [38,5-44 GHZ].

Les circuits d adaptation du driver sont optimisés en utilisant le circuit C1, le driver éant
chargé par le MEA (# 50 Q). Les objectifs d’optimisation sont d’obtenir la tension de
commande V¢ requise (|Sx: | > 10 dB), tout en ayant un coefficient de réflexion en entrée
satisfaisant (Sy; < -10 dB).

Dans le méme temps, en utilisant le circuit C2, le circuit d’'adaptation de sortie est aussi
optimisé et contraint pour présenter ala cellule cascode son impédance optimale grand signal
Z33~Zopt-

Il est important de rappeler que la cellule cascode, et au fina le driver MMIC, sont optimisés
afin d’ obtenir une excursion en tension la plus grande possible, et non pas sur des critéres plus
classiques pour les amplificateurs de puissance, comme la puissance de sortie ou le rendement

en puissance ajoutée.

Tout au long de la phase d’ optimisation des circuits d’ adaptation, et de conception du driver,
chague modification de topologie ou résultat de simulation de (C1, C2) est validé par des
simulations non-linéaires en équilibrage harmonique (ou HB pour Harmonic Balance) du
circuit C3. En effet, grace a la fonction non-linéaire F(Vc) du MEA modélisg, le circuit non-
linéaire C3 permet de connaitre, en fonction de la puissance RF d’ entrée et de la fréquence, la
forme temporelle des impulsions optigques générées. La fonction F(Vc) ayant éé implémentée
dans le logiciel de simulation hyperfréguence, on peut ainsi directement vérifier les objectifs
réels du driver de MEA qui sont la largeur d'impulsion et le taux d’extinction optique. Ce

processus de simulation et d’ optimisation du driver MMIC est représenté sur la Figure [11-16.

De plus, pour une puissance d entrée donnée, le circuit C3 est auss utilisé pour déterminer le
point de polarisation inverse optimum du MEA, afin d’ obtenir les meilleures caractéristiques

possibles pour lesimpulsions optiques.
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Figure I11-16 : Synoptique du processus d optimisation du driver MMIC

I11.E. Performances simulées

E.1. Layout et performances

Lors de la conception du driver, différentes contraintes technologiques ont du étre prises en
compte, telles que :

- lalargeur pour le chemin de découpe, fixée a50 um

- la distance de 30 um entre les plots de polarisation et le bord intérieur du chemin de
découpe

De plus, pour des raisons liées a la phase d’ assemblage avec le MEA, le plot de polarisation
du MEA aété placé aun peu plus de 700 um du bord extérieur de la puce.

Le circuit final de I'amplificateur inclue quatre plots de polarisation. Les valeurs des

polarisations prévues pour lestransistorssont : Vgsl=-0,1V ; Vgs2=3V ;Vds=85V.
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Le layout de I’amplificateur est représenté Figure 111-17, lataille de la puce étant de :2,6 x 1,8

mn.

Sortie RF

Vs

Entrée RF

Figure 11-17 : Layout du driver de MEA (2.6 x 1.8 mm?)

La Figure I11-18 représente la simulation de la valeur créte a créte de la tension de commande
intrinseque du MEA Vc, en fonction de la fréguence, pour une puissance RF éectrique
d entrée de 0 dBm.
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Figure I11-18 : Tension de commande V¢ (créte a créte dans la bande de fonctionnement)

La valeur de cette tension est |égérement supérieure a4 V gaecrate POUr les deux fréquences de
fonctionnement spécifiées, a savoir 39.813 GHz et 42.66 GHz. La marge en fréquence, qui
doit permettre de parer a un éventuel décalage en fréquence lors de la réalisation, est bonne
autour de 39,813 GHz (fréguence la plus importante), mais elle est plus restreinte au-dessus
de 42,66 GHz.

Connaissant la forme temporelle de la tension de commande V¢ aux bornes de I’ éectrode
(smulation HB), on peut gréace a la fonction F(Vc), tracer la forme des impulsions optiques
ainsi geneérées (Figure 111-19), ce qui permet de connaitre alafois, lalargeur a mi-hauteur des

impulsions, et le taux d extinction optique dynamique.

Les résultats de simulation présentés ci-aprés, sont obtenus pour une tension de polarisation
inverse du MEA fixée a—2,25 V. Le point de polarisation inverse du MEA est a chaque fois
chois de maniére a obtenir le meilleur compromis possible entre les performances des

impulsions optiques générées, et les pertes optiques engendrées.

Le taux d’extinction optique dynamique obtenu avec les impulsions générées est de 25,4 dB a
39,813 GHz et de 25 dB a 42,66 GHz.

Lalargeur a mi-hauteur des impulsions est de 5 ps a2 39,813 GHz, et de 5,4 ps a 42,66 GHz.
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Figure I11-19 : Forme temporelle des impulsions optiques ssimulées (Vyea =-2.25V)
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L’ adaptation d’ entrée du driver est bonne, le coefficient de réflexion en entrée du driver éant

inférieur a-10 dB dans une trés large bande d' utilisation (Figure 111-20).

5
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Figure I11-20 : Coefficient de réflexion en entrée (Sy1) du driver
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La puissance consommée DC du driver est de I’ordre de 390 mW, pour les conditions de
polarisation prévues (Vgsl =-0.1V, Vgs2 = 3V et Vds = 8.5 V), et pour une puissance RF
d entrée de 0 dBm.

E.2. Comportement en puissance

Le driver a éé congu pour une puissance éectrique HF en entrée de 0 dBm, et un montage
cascode a été utilisé afin d' obtenir la tension de commande V¢ désirée sans saturer la partie
active du driver. La Figure 111-21 présente les cycles de charge intrinseques des transistors du
montage cascode pour une puissance de 0 dBm en entrée, ala fréguence 39.813 GHz. On voit
gue les deux transistors ne sont pas saturés, et on constate également une différence de point

de repos entre ceux-ci.

On s apercoit ici du nécessaire et difficile compromis a atteindre entre le comportement large
bande, e gain, I’ adaptation, la forme des impulsions, et surtout la stabilité intrinséque qui ne

permettent pas d’ optimiser le premier transistor au maximum de ses possibilités.

Figure 111-21 : Cycles de charge intrinseques des transistors du montage cascode a 39.813
GHz pour Py =0 dBm.

La Figure 111-22 représente la puissance obtenue en sortie du driver lorsque celui-ci est chargé
par le MEA en fonction de la puissance RF injectée a la fréguence 39.813 GHz. On compare
cette puissance avec la puissance obtenue en sortie du driver lorsque celui-ci est chargé sur 50
Q, et avec la puissance obtenue en entrée du MEA lorsque I’ on relie directement le générateur

HF au MEA par une ligne 50 Q.
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Figure 111-22 : Puissance en sortie du driver a 39.813 GHz en fonction de la puissance

d entrée

Lorsgue le driver est chargé par le MEA, le recul en puissance est plus important que lorsque
le driver est chargé sur 50 Q. Pour une puissance d’entrée de O dBm (spécification du driver),
avec le driver chargé sur le MEA, on a encore une marge avant la saturation du driver, tandis

gu’ avec le driver chargé sur 50 Q, le driver est déa saturé pour cette puissance d’ entrée.

Si on compare maintenant la puissance en sortie du driver chargé par le MEA (donc la
puissance en entrée du MEA), par rapport a la puissance en entrée du MEA lorsgue I’on relie
celui-ci au générateur HF par une ligne 50 Q. on constate que 1’on a une amélioration

d environ 17 dB pour une puissance injectée de 0 dBm.

Les cycles de charge intrinseques du montage cascode (Figure I11-21), ainsi que la puissance
en sortie du driver (Figure 111-22), sont représentés pour la fréquence de référence 39.813
GHz, mais les résultats obtenus sont similaires sur toute la bande de fonctionnement [38.5-44
GHZz].

La Figure 111-23, représente sur un méme graphique les impulsions optiques simulées a partir
du module driver + MEA, et celles simulées a partir d’un module ligne 50 Q + MEA, pour
une méme puissance d’ entrée de 0 dBm, et une polarisation du MEA de-2.25V.
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Figure I11-23 : Impulsions optiques simulées a 39.813 GHz pour |le module driver + MEA, et

pour le MEA alimenté par une ligne 50 Q

Cette figure permet de se rendre compte de I’amélioration apportée par le driver de MEA. En
effet, dans ces conditions, les impulsions optiques simulées qu'il est possible de générer a
partir du module Driver + MEA ont une largeur a mi-hauteur de 5 ps avec un taux
d extinction optique dynamique de plus de 25 dB. En revanche, pour cette puissance d entrée
de 0 dBm, les impulsions qu’il est possible de générer a partir d’'un MEA aimenté via une
ligne 50 Ohms, ne sont pas exploitables, avec une largeur a mi-hauteur de plus de 13 ps et un

taux d’extinction dynamique tres faible.

E.3. Stabilité

L’analyse de la stahilité vis a vis des impédances de fermeture du driver par le facteur de
Rollet (ou facteur K) [71] nous permet de vérifier que celui-ci est inconditionnellement stable
d’ un point de vue extrinseque: en effet le facteur K est supérieur a 1, et le facteur B est
positif, quelque soit lafréquence (Figure I11-24).
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Figure I11-24 : Analyse des facteursK et b

Le critére relatif au facteur K représente une condition nécessaire mais pas suffisante [72], et
la stabilité linéaire intrinseque du driver doit étre vérifiée par |'application du critere de
Nyquist au NDF (Normalized Determinant Function) [73][74].

Pour cette simulation, nous avons utilisé le logiciel de simulation hyperfréquences MDS, car
la méthode d’ analyse nécessite de modifier le modéle intrinséque du transistor, auquel nous

N’ avions pas acces dans le modele fonderie OMMIC défini sous lelogiciel ADS.

Les résultats de cette ssimulation (Figure 111-25) permettent de conclure sur la stabilité
intrinseque de I’amplificateur, étant donné que le tracé du NDF n’entoure pas le point critique
(0,0). 1l est a noter que cette stabilité a éé obtenue par des contraintes spécifiques sur la

topologie des circuits d’ adaptation et de polarisation du montage cascode.
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Figure I11-25 : Représentation du NDF dans la bande [1-100 GHZ]

E.4. Dispersionsdu circuit MMIC

Une analyse statistique a été réalisée pour permettre un contrdle de sensibilité de la structure
du driver vis avis des dispersions technol ogiques du circuit MMIC.

Cette analyse a été menée a partir des parametres [S] du driver, ce qui implique de légeres
différences par rapport a I’analyse en Equilibrage Harmonique. Les résultats obtenus avec
cette analyse sont trés proches de ceux obtenus en HB dans le bas de la bande éudiée, mais
on observe un léger décalage dans le haut de la bande étudiée, qui a tendance a nous donner

une tension un peu supérieure a celle obtenue en équilibrage harmonique.

Néanmoins, on peut observer (Figure 111-26) que la variation de la tension en fonction des
dispersions technol ogiques du circuit MMIC reste limitée, et ce, principalement alafréquence

la plus importante, a savoir 39,813 GHz.
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Figure I11-26 : Analyse de sensibilité de la tension de commande V¢ par rapport aux

dispersions technologiques du circuit MMIC

Cette analyse de sensibilité a également été menée sur le coefficient de réflexion en entrée
(S11), ainsi que sur la stabilité linéaire extrinségue et intrinseque de I’ amplificateur.

On peut voir que le coefficient de réflexion en entrée (S11) du driver reste inférieur a -10dB
(Figure 111-27).De plus, point tres important, le driver reste stable vis a vis de ses impédances
de charge (Figure 111-28) (K>1), et également d un point de vue intrinségque (Figure 111-29) (le
point critique 0,0 n’ est pas entouré dans le sens horaire).

dB(S(1,1))

385 395 405 41.5 425 435 44.0
freq, GHz

Figure 111-27 : Dispersion du coefficient de réflexion en entrée (S;1) du driver
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Figure I11-28 : Dispersion du facteur de Rollet
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Figure I11-29 : Dispersion du NDF

E.5. Dispersions du modul ateur

Un autre parametre dont il a fallu tenir compte lors de la conception du driver, a éé la
variation de la réponse du circuit en fonction des dispersions du modulateur. En effet, les
valeurs des ééments du schéma éectrique équivalent du MEA peuvent varier, et ce pour
plusieurs raisons : en fonction de la polarisation du MEA, d'un run al’autre, ou bien encore

suivant le clivage lors de la découpe du composant.

Ceci nous a conduit & mener une simulation statistique pour une variation extréme de +/- 10%

des valeurs des éléments du schéma éectrique équivalent du MEA (Cplot, Rs, Cs et Ls).
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Malgré cette variation surestimée, la variation de la tension de commande V¢ reste correcte
(Figure 111-30), et le coefficient de réflexion en entrée est inférieur a—10 dB (Figure [11-31).
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Figure I11-30 : Variation de latension de commande V¢ suivant ladispersion du MEA
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Figure 111-31 : Variation du coefficient de réflexion en entrée du driver suivant la dispersion
du MEA

Nous nous sommes intéressés plus particulierement a la variation de la réponse du circuit en
fonction du couple de paramétres Rs et Cs. Ces paramétres varient en fonction de la longueur
du composant, qui peut-étre Iégerement différente d’un composant a un autre. Cependant le
produit Rs*Cs reste constant lorsgue la longueur du composant varie. La Figure 111-22
présente la réponse pire cas du circuit pour les valeurs extrémes et pour la valeur nominale de
ce couple.
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Figure 111-32 : Réponse du circuit en fonction de lalongueur du MEA, et donc des valeurs de
Rs(Q) et Cs(fF)

On observe que la meilleure réponse du circuit correspond au couple (Rs=22.4 Q, Cs=96 fF),
c'est a dire au cas ou le composant est le plus court. Inversement, la réponse du circuit la
moins bonne correspond au cas ou le composant est le plus long. Un clivage donnant un

composant un peu plus court semble donc favorable aux performances du circuit.

[Il.F. Réalisation du circuit et mesures

Le driver MMIC a été rédise (Figure 111-33) en technologie PHEMT 0.15 um AsGa
d OMMIC. Ce circuit a été optimisé pour obtenir les meilleures performances possibles du
module optique final intégrant un MEA de 100 um de long. Le MMIC inclue sur la puce un

plot de polarisation spécifique, pour polariser en inverse le MEA connecté.

83



Figure I11-33 : Photographie du driver MMIC

F.1. Réponse éectrique du driver

La Figure 111-34 représente les parametres [S] mesurés on-wafer du driver MMIC de 30 a

50GHz, et ceux simulés dans les mémes conditions (Lyong = 0, charge 50 Q).
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Figure l11-34 : [S] simulés et mesurés du driver

Il est important de préciser que ces paramétres [S] 50Q ne sont pas les paramétres [S]
optimisés de la fonction driver + MEA. Ces parametres [S] permettent seulement de comparer

les différences entre les simulations et les mesures, puisque les performances du driver
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dépendent fortement alafois de la charge présentée par le MEA (# 50 Q), et du fil de bonding
(Lbond -~ 0.3 nH).

L’analyse de ces mesures montre une méme fréquence centrale de 41 GHz, une trés nette
augmentation du gain, et une bande passante réduite due au fait que la cellule cascode a été
polarisée a un plus faible courant de repos lors des mesures de [S] sous pointes pour résoudre
des problemes d'instabilité en classe A. Les rétro-simulations en facteur K et NDF ne
permettent pas de retrouver cette instabilité en classe A, qui peuvent peut-étre s expliquer par
le manque de capacités de découplage hyperfréquence placées preés de la puce lors des
mesures sous pointes. La forte augmentation du gain ne peut étre expliquée que par une
augmentation correspondante des transconductances des transistors au point de polarisation

choisl.

Ces performances mesurées du driver MMIC, supérieures aux simulations, combinées avec le
modele équivalent du MEA, et sa fonction F(Vc) permettent de ssmuler les impulsions de
sortie du module optique (Figure 111-35). A la fréquence de 41 GHz, pour une puissance
d entrée du driver de 0 dBm, et une polarisation de -3V du MEA, les impulsions optiques
simulées ont une largeur a mi-hauteur (FWHM) de 5 ps avec un taux d’extinction optique de
30 dB.

—— - simulations f=41GHz VMEA=-3V

1
- A\
g *° _7/ \\V~_5, ps / \\\
o 04 / \ / \
o a—" a—
o t (ps)

0 5 10 15 20 25 30 35 40

Figure 111-35 : Impulsions optiques simulées du MEA + driver

F.2. MEA de 200 umdelong

Les MEAs de 100 um de long qui ont servi a |’étude et a la conception du circuit driver
n’' étaient malheureusement pas disponibles a Opto+ lors des mesures des modules éectro-
optiques. Des MEAs de 200 um de long ont donc été utilisés. Ceux-ci présentent des
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caractéristiques légerement différentes de celles prises en compte lors de la conception, mais

permettent néanmoins de démontrer les améliorations apportées par le driver.

Afin de pouvoir comparer les résultats de mesure avec des résultats de simulation, ces

nouveaux modulateurs ont éé mesurés et modédisés de la méme maniére que les MEAS de

100 um initialement prévus. La méme topologie est utilisée pour le schéma éectrique

équivalent du MEA, avec les valeurs des éléments indiquées dans | e tableau suivant :

Cplot (fF)

Ls(nH)

Rs ()

Cs (fF)

L bonding (nH)

20

0.02

8

210

0.3

Tableau 4 : Vaeur nominales du schéma éectrique équivalent du MEA 200 um

De plus, I’ absorption de ces modulateurs en fonction de la tension appliquée sur |’ électrode a

été mesurée et modélisée. La Figure 111-36 représente les courbes du taux d’ extinction optique

statique mesurée et modéisée a une longueur d onde de 1550 nm.

MEA 200um - 1550 nm

—F(V) dB ——T(V) dB

- -10
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- -20

-25
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-35

-40

Figure I11-36 : Courbes du taux d’ extinction optique mesurée et modélisée

Lafonction rationnelle utilisée est toujours de laforme:
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Les coefficients de la fonction rationnelle modélisant la courbe ER(Vc) du MEA de 200 um
sont donnés dans e tableau ci-aprés :

Coefficients du numerateur : Coefficients du denominateur :
A0 1.02E-03 BO 2.80227
Al 3.7713 Bl 3.3803
A2 5.93589 B2 2.27541
A3 3.23707 B3 0.903443
A4 1.20515 B4 0.195954
A5 0.869865 B5 0.0175928
A6 0.381762
A7 0.054041

Tableau 5 : Coefficient de lafonction rationnelle modélisant 1a courbe ER(Vc)

F.3. Réponse éectro-optique

Deux premiers modules optiques ont é&é assemblés. Le premier module integre le driver
MMIC couplé a un MEA de 200 um de long (Figure 111-37), tandis que dans le second
module, le driver MMIC est remplacé par une ligne de transmission 50 Q afin de chiffrer

I” apport du driver initialement optimisé sur un driver MEA de 100 pm.

Figure 111-37 : Montage d’ un driver MMIC et d’un MEA de 200 pm de long

Chague module a été mesuré & Opto+ dans les mémes conditions, avec le MEA polarisé &-3V

afin d'obtenir des impulsions ayant une faible largeur a mi-hauteur, et excité par une

87



puissance optique d entrée délivrée par un laser a 1550 nm. Comme tests préliminaires, les
réponses relatives électro-optiques des deux modules ont été mesurées et comparées jusqu’ a
50 GHz (Figure I11-38).

[ 28me module: Ligne 50Q + MEA 200pm

N
o

)
o
Il

w
)
Il

-40 o
3 -10
-50 1* module: — /"L\L’J\‘i

MMIC + MEA 200pum -20

Réponse électro-optique (dB)

395 40 405 41 415 42 425

0 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Fréquence (GHz)

Figure I11-38 : Réponses él ecro-optiques mesurées/ simulées a 1.55 um

Ces mesures optiques relatives montrent une amélioration de plus de 20 dB pour le premier
module de 39.5 a42 GHz due au driver MMIC. Etant donné que le driver n’a pas été optimisé

pour un MEA de 200 um de long, ces résultats de mesure sont trés encourageants.

F.4. Mesuresd impulsions optiques

Les systemes classiques de mesure sont insuffisants pour caractériser les impulsions optiques
générées par le module. Les mesures sont réalisées a OPTO+ a |'aide d'une caméra a
balayage de fente ou «streak camera», qui est un appareil permettant de caractériser des
phénomenes optiques ultra-rapides tels que les impulsions. Elle mesure I’intensité du signal
en fonction du temps et de la position. Elle permet de mesurer des signaux jusgu’a 500 GHz

de bande passante, et avec une résolution temporelle qui atteint 2 ps.

Cette « streak camera » permet donc de mesurer les trains d’ impulsions optiques générés avec

le module driver MMIC + MEA 200 pm. La Figure 111-39 montre le train d’ impulsions
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optiques mesuré en sortie du module éectro-optique. Ce train d'impulsions a 40 Ghit/s, est
obtenu a partir d’ une puissance optique continue de 9 dBm a 1550 nm, pour une polarisation
du MEA de -0.7 V, et pour une puissance en entrée du driver de -7 dBm. La puissance en
entrée du driver a été limitée a-7 dBm, au lieu des 0 dBm initialement prévu, en raison d' une
saturation du driver. Cette limitation en puissance a nécessité de décaler le point de

polarisation inverse du MEA initialement prévu, pour conserver un bon compromis entre

largeur desimpulsions et taux d’ extinction optique.
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Figure I11-39 : Forme temporelle du train d’impul sions optiques en sortie du module driver
MMIC + MEA

On obtient, pour une polarisation inverse du MEA de -0.7 V, des impulsions & 40 Ghit/s avec
une largeur & mi-hauteur d’environ 10 ps, et avec un taux d extinction optique dynamique
supérieur a 15 dB. On constate également une tres bonne concordance entre les impulsions

optiques mesurées, et celles simulées a partir des mesures du driver MMIC et de la fonction
F(Vc) du MEA 200 pm.

La Figure 111-40 nous donne les caractéristiques des impulsions optiques générées en fonction
dela polarisation inverse du MEA.
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f = 40 GHz, Pgene = -7 dBm
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Figure I11-40 : Caractéristiques des impulsions optiques générées en fonction de la
polarisation inverse du MEA

On observe gu’ en reculant un peu en polarisation, cela permet d’ améliorer les caractéristiques

des impulsions optiques générées.

Etant donné |a trés bonne concordance entre les mesures et les simulations, on peut extrapoler
les résultats que I’ on aurait obtenus pour une puissance RF d’entrée de 0 dBm si le driver ne

saturait pas en puissance.
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Figure I11-41 : Caractéristiques des impulsions optiques simulées en fonction de la

polarisation inverse du MEA
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La Figure 111-41 nous montre que I’on aurait pu obtenir sans cette saturation du driver, des
impulsions optiques ayant une largeur a mi-hauteur d’environ 6 a 7 ps, avec un taux

d’ extinction optique dynamique supérieur a 30 dB, ce qui constituait I’ objectif de cette étude.

La saturation du driver constatée en mesure est impossible a retrouver en simulation, alors que
les smulations linéaires concordent tres bien avec les mesures. Seule une modélisation non
linéaire surestimant la tension d’ avalanche ou les capacités non linéaires, semble étre une

explication possible a cette limite basse de saturation.
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V. Conclusion - Perspectives

La prochaine hiérarchie de communication optique OTDM 160 Gbit/s (4x40 Ghit/s) nécessite
d avoir a disposition des sources géenérant des impulsions optiques tres courtes, avec un fort
taux d’ extinction optique, et avec peu de chirp et de jitter. Ce travail, effectué en collaboration
avec Opto+, est dédié au développement d’une source d’'impulsions optiques a 40 Ghit/s, a
partir d'un MEA. Dans le but de commander un MEA de 100 pum de long, un circuit driver
MMIC de commande a été concu a 40 GHz, et réalise en technologie PHEMT 0.15 pm AsGa
d OMMIC. Afin de répondre aux objectifs électro-optiques réels de la fonction driver + MEA
(impulsions trés courtes, fort taux d extinction optique), une méthode spécifique de
conception a été développée. Cette méthode permet la prise en compte directe du composant
optique, et de ses caractéristiques, dans la phase de CAO hyperfréquence de conception du

driver de commande.

Le driver de commande MMIC, dont les performances mesurées sont trés proches de celles
simulées, a été intégré en module avec un MEA de 200 um de long. Il est important de
rappeler que les mesures ne sont pas exactement celles que I’ on attendait, d’ une part a cause
de la saturation du driver, et d’ autre part parce que le driver a été intégré en module avec un
MEA de 200 um de long (un MEA de 100 um de long avait été pris en compte lors de la
conception). Les premieres mesures du niveau relatif de réponse électro-optique de ce module
ont permis de mettre en évidence I'intérét du driver MMIC. Il a ains été mesuré une
amélioration de plus de 20 dB dans la bande de fréquence 39.5-42 GHz due au driver MMIC.

Les mesures, réalisées grace a une Streak caméra, du train d’impulsions optiques généré a 40
Gbit/s par la fonction driver MMIC + MEA, sont trés prometteuses. Pour une puissance
électrique en entrée du driver de -7 dBm, et une polarisation inverse du MEA de -0.7 V, des
impulsions optiques a 40 Ghit/s ont été mesurées avec une largeur a mi-hauteur d’ environ 10
ps et un taux d’ extinction optique dynamique supérieur a 15 dB. Ce sont a notre connaissance,
les meilleures performances d’'impul sions optiques mesurées pour une puissance éectrigue de
commande aussi faible. De plus, |a trés bonne concordance entre les performances mesurées

et smulées de la fonction driver + MEA, permet de valider la méhode spécifique de
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conception que nous avons développée. Ce travail a permis de démontrer I'intérét de la
fonction driver + MEA sur InP pour la génération d’impulsions optiques tres courtes et avec

un fort taux d’ extinction 840 GHz.

Les perspectives de ce travail sont nombreuses, puisque les MEAs sont des composants
encore en pleine évolution: diverses éudes sont menées afin d’améiorer la courbe
d absorption de ces modulateurs, et d’en diminuer les pertes d’'insertion optique. En outre, des
travaux [75], menés en collaboration avec ce travail de these, ont montré qu’'un signal de
commande purement sinusoidal n’'était pas |'optimum pour exploiter au mieux la courbe
d absorption des MEASs, et qu'un signal de commande comprenant trois harmoniques
permettrait d’améliorer les performances. Enfin, a condition d’'arriver a réduire les pertes
d insertion optique des MEAS, la mise en cascade de deux MEAS, dans une configuration en
tandem, est sans doute I’avenir des sources d’ impulsions optiques a haut-débit a partir de
MEA. Pour cette configuration, chaque MEA devra étre commandé par un circuit driver, et
ces deux circuits driver devront étre synchronisés. La méthode de conception que nous avons
développée permet I'optimisation de cette configuration pour la source optique, et des
simulations [75] ont d§a permis de montrer les performances remarquables que |I’on peut

atteindre par cette technique.

A titre d’introduction a la suite de mon travail de thése, je poserai une seule question : si on
désire concevoir un nouveau driver MMIC de commande, pour un nouveau MEA, ou pour
une configuration en tandem, comment la réalité pratique et la mise en cauvre CAO du travail
théorique présenté dans cette partie peut-il ére mis a profit efficacement, et réutilisé
efficacement ? Si le concepteur est quelgu’un d'extérieur au laboratoire, il aura a sa
disposition les publications écrites sur ce travail, au mieux le manuscrit de cette thése, mais
dans tous les cas certainement pas assez d' ééments pour une réutilisation efficace. S'il s agit
d un concepteur du laboratoire de recherche dans lequel ont été effectués ces travaux, il aura
sans doute a sa disposition plus d’ éléments, mais la encore la tache s annonce ardue. Il lui
faudra tout d abord explorer tout un ensemble de répertoires informatiques, afin de récupérer
le maximum d' @éments. Une fois cette tache accomplie, il lui reste a exploiter ces é éments.
Si on prend par exemple le programme C++, développé en interne, qui sert a modéliser la
courbe d’absorption d’'un MEA par une fonction rationnelle, étant donné qu’il n’ existe aucune
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note explicative sur ce programme, il lui seraimpossible de I’ utiliser sans |’ aide de quelqu’un
I"ayant dga lui-méme utilisé. 1l en va de méme pour les fichiers de simulation au format du
logiciel hyperfréquence ADS, qui permettent la mise en oavre de la méthodologie de
conception : ils sont quasi-inutilisables dans leur état actuel sans |’ aide du concepteur qui lesa

créés. Il en vaains pour toutes les étapes de la conception.

Cette perte de savoir faire est un probléme récurrent, aussi bien dans le domaine universitaire
gue dans le milieu industriel, et la capitalisation du savoir faire des concepteurs et sa
réutilisation de maniere efficace constituent un véritable enjeu, aussi bien scientifique
gu’ économique. C’ est face a ce constat qu’ est née il y a quelques années I’idée de la création
d un outil d’ assistance a la conception, que nous alons présenter dans la deuxieme partie de

ce manuscrit.
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|. Introduction

Les circuits intégrés microondes monolithiques, plus communément appelés circuits MMIC
(pour Monolithic Microwave Integrated Circuits), sont des composants qui constituent le
cour d'un grand nombre d'applications, civiles et militaires, des systemes de
télécommunication sans fil et mobile, aux applications automobiles, en passant par les radars
ou encore les applications aérospatiales. Les fonctions réalisables a I’aide de ces circuits
MMIC sont tres variées, amplificateurs faible signal ou de puissance, oscillateurs, déphaseurs,
mélangeurs, multiplicateurs ou diviseurs de fréquence. Les principaux enjeux pour Ces circuits
MMIC sont de fait leurs performances, mais auss leur temps de développement et bien
entendu leur co(t de production.

Dans ce contexte, le processus de conception d'un circuit MMIC prend une importance
stratégique étant donné I'impossibilité d’ gjustage du circuit apres réalisation. L’ objectif d une
démarche de conception doit donc étre de réaliser des circuits répondant aux spécifications
des la premiere réalisation. En effet, le temps et le colt associés au cycle «conception,
réalisation et mesure » d' un circuit MMIC (au minimum six mois, mais souvent bien plus),
vont fortement entamer |a rentabilité économique de ce circuit, d’ autant plus que ce cycle sera

répété un nombre important de fois.

Cest une évidence gqu'une bonne technologie est une condition nécessaire, mais pas
suffisante, alaréalisation de circuits MMIC. Le fait de disposer de bibliothéques détaillées de
composants, I’ utilisation d outils de CAO efficaces, ains que le savoir faire des concepteurs
de circuits, jouent un réle décisif dans la qualité du résultat. Cependant, le nombre de
paramétres a prendre en compte lors de la conception de ces circuits MMIC ne cesse
d’ augmenter, et seul un expert dans la fonction micro-onde a réaliser est a méme de maitriser

tous les choix relatifs a ces paramétres.

Une expertise technique avancée ne suffit pourtant pas a la réalisation d’une conception
efficace, qui doit répondre a des délais de plus en plus courts. En effet, al’heure ou le temps
de mise sur le marché devient de plus en plus prépondérant, toute conception de circuit

MMIC reste tres colteuse en temps. Le concepteur doit faire des choix initiaux a partir d’ une
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consultation bibliographique d'un grand nombre de documents, et donc passer un temps
important a la recherche d’informations. De plus, ces choix vont prendre appui sur des calculs
comparatifs du circuit pour plusieurs fonderies ou composants, en appliquant des régles de
«scaling ». Puis, le concepteur doit mettre en place toute la méthodologie de conception du
circuit. Cela veut dire qu'il doit implémenter dans un logiciel de simulation hyperfréquence
commercial, toutes les méthodes spécifiques a la fonction qu’il veut réaliser. 1l doit donc ala
fois maitriser le logiciel de simulation qu'il utilise, avoir une connaissance approfondie des
méthodes de conception d’'une fonction donnée et de leur enchainement, et finalement,
prendre le temps dimplémenter toutes les étapes de sa conception. Cette phase, tres
consommatrice de temps, a pour conséquence directe de réduire le temps consacré a la

réflexion sur de nouvelles méthodol ogies ou de nouvelles architectures.

Enfin, comme nous I’ avons évoqué dans la conclusion de la premiére partie, la capitalisation
du savoir faire des concepteurs, et sa réutilisation de maniéere efficace, constituent un véritable
enjeu scientifique et économique. On constate en effet, auss bien en milieu universitaire
gu'industriel, un probléme de diffusion des connaissances, ains qu'un probléme de

sauvegarde de celles-ci.

C'est a partir de ces constatations qu’ est née I’idée de la création d’un outil d’assistance a la
conception des circuits MMIC. De nos jours, des simulateurs non-linéaires performants sont
disponibles, mais il reste a développer des outils d'assistance a la conception. Le
développement de I'outil présenté dans cette partie, initié lors de la thése de Mr Cédric
Duperrier [76], est mené en collaboration avec le Centre National d’ Etudes Spatiales (CNES),

et avec I'intervention de lasociété Transicidl.

Les principaux objectifs fixés pour cet assistant a la conception des circuits MMIC peuvent

étre regroupés en trois points clés pour les concepteurs :

e Gagner du temps: en permettant au concepteur d’ effectuer une recherche bibliographique
rapide a partir de mots clés, en lui permettant d’ appliquer des régles a un grand volume
d informations; également en optimisant la mise en place des méthodologies de
conception, et en assurant la réutilisation efficace des conceptions au niveau composant/

SouS-circuit/ circuit.
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e Maitriser la fonction microonde: en proposant des guides de conception spécialisés,
comprenant notamment des fichiers d' aide et des fichiers templates (de smulation, circuit,

).

e Sauvegarder et diffuser I'expertise: en capitalisant |'expérience d'un groupe de
concepteurs (méthodes, cas type, simulations, ...), et en facilitant la description de

nouvelles connai ssances.

De plus, le développement de cet outil doit respecter |es principal es contraintes que nous nous
sommes imposees, a savoir de laisser le contréle au concepteur, et de ne pas figer |’ outil par
une intégration informatique monolithique. 1l est en effet primordial que le concepteur reste
maitre de sa conception, et que I’ outil puisse évoluer dans le temps pour suivre les avancées

technol ogiques.
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I1. Laconception des circuits MMIC

Un circuit MMIC est un circuit micro-onde pour lequel les composants actifs et passifs sont
fabriqués sur le méme substrat semi-conducteur. Le terme «monolithique » traduit cette
distinction par rapport aux circuits dits hybrides, qui comportent des composants actifs et
passifs discrets, assemblés sur un substrat commun. Les circuits MMIC présentent de
nombreux avantages par rapport aux circuits hybrides, et également quelques inconvénients.

Les circuits MMIC deviennent bon marché lorsgu’ils sont produits en grande quantité, et ce
d autant plus pour des circuits complexes, comprenant un grand nombre de transistors. En
revanche, pour des circuits simples, utilisant seulement quelques transistors et des circuits
passifs, les circuits hybrides peuvent ére moins chers, avec I'utilisation de transistors
« packagés ». La reproductibilité des circuits MMIC est excellente, tandis qu'elle est faible
pour les circuits hybrides, a cause du placement des composants et des fils de « bonding ». Il
en va de méme pour la fiabilité des circuits. Les circuits MMIC présentent également moins
de parasites, ce qui permet une bande passante plus grande et des fréquences plus hautes.
Cependant, la surface est un point crucial des circuits MMIC, qui doivent étre les plus petits
possibles, alors que le colt des substrats est faible pour les circuits hybrides. Enfin, le choix

de composants est tres limité pour les circuits MMIC, et le cycle de fabrication est long.

Il N"est pas question dans ce manuscrit de faire une revue compléte et détaillée de la
conception des circuits MMIC, aussi nous focaliserons nous uniquement sur quelques points.
Le premier point abordé est le choix des composants actifs, qui vont constituer le coaur des
circuits MMIC, avec une présentation des différents types de transistor. Ensuite, nous
présenterons la conception des amplificateurs de puissance bande étroite, qui sont des circuits
trés représentatifs des circuits MMIC.

I1.LA. Le choix des composants actifs

De plus en plus, le concepteur de circuits MMIC, lorsqu’il dessine un circuit, a un vaste choix
de technologies de composants actifs. Les principales technologies de transistors pour les

circuits MMIC sont fabriquées a partir d’arséniure de gallium (AsGa) ou de Silicium (Si).
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L’ AsGa a trés longtemps dominé |e développement des circuits MMIC, et encore aujourd’ hui,
la grande magjorité des circuits MMIC au-dessus de quelques GHz sont fabriqués a partir
d AsGa. Néanmoins, les MMIC sur Si dominent la plupart des applications jusqu’a environ 5
GHz, et les progrés sur les composants Si bipolaires permettent d’ atteindre des fréquences de
transition denviron 25 GHz. De plus, les transistors bipolaires a hétéro-jonction en
technologie Silicium-Germanium (SiGe) [77] ont atteint des fréquences de transition
maximum de plus de 250 GHz, pour la technologie 9HP d'IBM (2003) [78]. Mais c'est
assurément la technologie a partir de phosphure d’indium (InP) qui permet d atteindre les
meilleures performances a tres haute fréguence. Des amplificateurs de puissance avec 1 W de
puissance de sortie dans la bande V [79], ou encore des amplificateurs distribués avec une
bande passante de 1 a 157 GHz [80] ont été réalisés en technologie InP. Enfin, de nouvelles
technologies apparaissent pour les applications a forte puissance, avec les matériaux grand

gap tels que le nitrure de gallium (GaN).

Finalement, le choix d'une technologie dépend du domaine d'application du circuit a
concevoir, ains que des spécifications de celui-ci en terme de performances. Dans les
paragraphes suivants, les principales technologies de composants actifs disponibles sont
présentées, avec leurs principes de fonctionnement, ce qui permet une comparaison des

performances de celles-ci.

A.1l. Lestransistors aeffet de champ

Le transistor a effet de champ a grille Schottky (ou MESFET pour Metal Semiconductor Field
Effect Transistor), fabriqué pour la premiére fois avec succes en 1966 sur AsGa [81], et dont
les performances aux fréquences micro-ondes ont été démontrées en 1967 [82], a permis
quelques années plus tard, en 1976, la réalisation du premier vrai circuit intégré micro-ondes
analogique [83], circuits qui prendront par la suite le nom de circuits MMIC. Cette section sur
les transistors a effet de champ se concentre principalement sur les composants a partir de
composés -V (MESFETs et HEMTS).

la Lestransistors MESFETSs

Les transistors MESFETs restent des composants de base pour les circuits MMIC réalisés en

grande série, par exemple pour la partie émission des radiotél éphones ou pour |es récepteurs
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de télévison par satellite. La Figure II-1 montre une vue en coupe de la structure d’'un
MESFET.

Couche supérieure
fortement dopée N+

o

canal GaAs
dopéN

Région déplétée

GaAs non dopé

FigureIl-1: Structure d’'un MESFET sur AsGa

Dans sa configuration la plus ssimple, I’ architecture verticale d’'un MESFET comprend trois
couches principales. On trouve une couche supérieure fortement dopée, qui facilite la
formation de contacts de faible résistance pour la source et e drain. En dessous, se trouve une
fine couche de canal, faiblement dopée, a travers laquelle le courant traverse le composant.
Finalement, au-dessus du substrat semi-isolant, se trouve une couche tampon non dopée qui a
une forte résistance, et dont la fonction est de confiner les porteurs dans le cana du

composant.

Le MESFET est un composant unipolaire: c'est a dire que le courant est porté soit par les
électrons, soit par les trous. En général, étant donné la plus faible mobilité des trous, le
courant dans les MESFETSs est porté par les électrons, et donc la couche supérieure et le canal
sont dopés de type N. Une tension appliquée entre les contacts ohmiques de drain et de source
fait circuler un courant d'éectrons paralléement a la surface du semi-conducteur. La
saturation de ce courant est due ala saturation de la vitesse des électrons.

L’intensité du courant est contrdlée par la profondeur de la zone déplétée, qui apparait sous la
jonction métal-semi-conducteur constituant la grille (contact Schottky). En effet, lataille de la
zone déplétée est fonction de la tension appliquée sur la grille : une forte tension négative de
grille entraine une zone déplétée grande. Donc |’ application d’une tension de grille négative
entraine un champ éectrique plus fort pour une polarisation de drain donnée. 1l en résulte une
saturation du courant pour de plus faibles tensions de drain lorsque que la polarisation inverse
de grille est plus forte. C'est ce que I’ on peut observer sur la caractéristique Ids(Vds, Vgs) de
laFigurell-2.
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Figure I1-2 : Caractéristique de sortie d'un MESFET

Dans ce type de transistor, |’ obtention de niveaux de courant éevés passe par |I’emploi de
dopages importants, réduisant de ce fait les valeurs de tensions de claguage. Pour les
composants de puissance, le contact de grille est généralement plus proche de la source que
du drain, ce qui permet de diminuer la résistance parasite de source, et augmente la tension
d avalanche drain-source en autorisant une extension supplémentaire de la région a fort

champ dans la zone entre lagrille et le drain.

Les performances en fréquence de ce type de transistor sont déterminées par lalongueur de la
grille, qui doit étre la plus courte possible. Or, réduire la longueur de la grille conduit a
augmenter sa résistance série. La solution la plus classique consiste alors a utiliser une grille
en T, ou une grille en champignon (voir Figure 11-3) : cela permet de réduire la résistance

série de la grille, sans augmenter sa longueur, qui détermine la fréquence de coupure du

composant.
Source Drain  Source Drain
I Grille I I Grille I
couche active dopée N couche active dopée N
GaAs non dopé GaAs non dopé
Substrat semi-isolant Substrat semi-isolant
@ (b)

Figurell-3: Grilleen T (a) ou en champignon (b) pour réduire larésistance série de lagrille
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1b. LestransistorsHEMTs

Le transistor a effet de champ a hétéro-jonction (ou HEMT pour High Electron Mobility
Transistor) est un composant dont le fonctionnement est proche du MESFET. La différence
est que le HEMT utilise une hétéro-jonction, c’'est a dire une jonction entre des matériaux
ayant des bandes d’ énergie différentes, de maniére a faire passer les éectrons constituant le
courant drain-source dans un semi-conducteur non-dopé, afin de diminuer le temps de transit
et donc augmenter les performances en fréguence. La vitesse des éectrons est en effet
d autant plus grande que le dopage du semi-conducteur est faible, car la dispersion

d’impuretés ionisées est réduite.

La vue en coupe d'un HEMT AlGaAgGaAs est représentée Figure 11-4, de méme que le

profil de bande de conduction correspondant.

N+ AlGaAs
AlGaAs non dopé
GaAs non dopé
) L w
5+ a2 £8
v Z > = 0
T g g &5
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El 5 & 5 2w
28 T o e S
—_ v 5 v v U w»n 00
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couche d'accumulation
des électrons (2 DEG)

Figure I1-4 : Structure dun HEMT AlGaAs/GaAs et son diagramme de bande de conduction

Comme pour les MESFETS, une couche supérieure de GaAs fortement dopée N facilite la
formation de contacts ohmiques de faible résistance. L’ hétérojonction est formée entre un
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premier semi-conducteur (GaAs) et un second semi-conducteur (GaAl1xAS), ayant un gap
qui dépend de la proportion x, mais qui est toujours plus élevé que celui de GaAs. Cette
hétérojonction crée un puit de potentiel du cbté GaAs de I'hétérojonction qui a été
délibérément non dopé. Le matériau GaAlAs éant dopé N, des éectrons en provenance de la
partie dopée s accumulent dans le puit de potentiel en franchissant le pic d énergie AE. par
effet tunnel. C’ est ce puit de potentiel de forme quasi-triangulaire, ou couche d accumulation,
qui constitue le cana du transistor. Cette couche d accumulation est appelée habituellement
gaz d’ électrons a deux dimensions (ou 2DEG pour 2-Dimensionnal Electron Gas).

Sous |’ effet de la tension appliquée entre drain et source, ces électrons vont se déplacer dans
une zone non dopeée, et donc a grande vitesse. Le courant passant du drain ala source atravers
le gaz d’'électrons a deux dimensions, est déterminé par la concentration d' éectrons sous le
contact de grille, al’interface de I” hétérojonction. Cette concentration du gaz d' éectrons peut
étre modulée en changeant la polarisation sur le contact Schottky, c’'est a dire la tension de
grille. Ainsi, en polarisant suffissmment en inverse la grille, le gaz d électrons peut étre

compléetement annihilé, et donc aucun courant ne passe. Le transistor est alors dit pincé.

La forte mobilité des électrons dans le canal permet, a longueur de grille identique,
d augmenter la fréquence de coupure de ce type de composant par rapport aux MESFETS. Par
contre, I’inconvénient de ce type de transistor vient de ce que le canal est constitué par le puit

de potentiel, qui aune largeur trésfaible, ce qui limite le courant de ce composant.

1lc. Les principales technologies de transistors HEMT actuelles

La technologie HEMT, bien gu’encore disponible dans de nombreuses fonderies, a été
supplantée par différents composants ayant des architectures verticales plus complexes.

[ Les HEMTs pseudomorphiques

Les transistors a effet de champ pseudomorphiques GaAs (ou pHEMTSs pour pseudomorphic
HEMTS) représentent la technologie de HEMT la plus disponible actuellement. Le terme
pseudomorphigue provient du fait que le canal du composant est formé en InGaAs, avec une
concentration d'Indium alant de 20 a 30 %. Cette couche d'InGaAs est intercalée entre les
couches AlGaAs et GaAs du HEMT. En observant le diagramme de bande, on voit que la
discontinuité de la bande de conduction a |’ interface AlGaAs/InGaAs est plus large que dans

114



le cas AlIGaAg/GaAs. Le puit de potentiel est donc plus large que pour la structure précédente,
et donc le courant dans ce transistor peut étre plus élevé. De plus, la vitesse des électrons dans

I"InGaAs (non dopé) est également plus élevée que dans le GaAs.

Cependant, la constante de maille de I'InGaAs n'est pas parfaitement adaptée a celles de
GaAs et de I’AlGaAs, et la formation du canal doit donc se faire de maniére contrainte.
Néanmoins, a condition que la couche du canal soit suffisamment fine, le canal peut étre
contraint (canal pseudomorphique) a la constante de maille du reste de la structure sans

risquer de dislocation.

Ce type de transistor existe aussi sur substrat InP, pour des applications trés haute fréquence.
Une couche d’ InGaAs est alors intercal ée entre une couche d’' InAlAs et une couche d’InP qui
ont un gap plus grand. Etant donné la structure de bande de ce type de composant, la vitesse
effective et la mobilité des porteurs augmentent avec la concentration d’'indium. Une forte
concentration d’indium de 53 % conduit a une longueur de maille identique a celles de
I"InAlAs et de I'InP, et dans ce cas le canal n'est pas contraint. Il s'agit de HEMTs InP a
maille adaptée, qui ont une transconductance et une fréguence de transition maximale
significativement améliorées. En revanche, les tensions d avalanche de ces composants ne
sont pas tres élevées. Des améiorations supplémentaires de la transconductance et de la
fréquence de transition maximale peuvent étre apportées en augmentant encore la
concentration d'indium dans le canal : avec une concentration d’indium de 65 %, on aalors de
nouveau un HEMT pseudomorphique, mais les effets d avalanche compromettent les

performances de ces composants pour des applications pratiques.

i Les HEMTs a double hétérojonctions

Pour augmenter les possibilités en puissance des HEMTs, un apport supplémentaire de
dopage peut étre amené sous le cana du composant (Figure I1-5). L’ objectif est de doubler la
concentration de porteurs dans le canal, et donc d’ augmenter proportionnellement le courant
drain-source pour une largeur donnée du composant. Ce type de composant est donc destiné a
des applications d’amplification de puissance. Ce type de structure nécessite néanmoins une
conception minutieuse de son architecture verticale, afin de minimiser les non-linéarités de la

transconductance et de la capacité de grille vis avis de la polarisation de grille.
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AlGaAs non dopé

GaAs non dopé

Figure I1-5 : Structure d un HEMT GaAs a double hétérojonction

i Les HEM Ts métamorphiques
L’utilisation d'un substrat GaAs est avantageuse, en termes de prix et de maturité de la
technologie, pour la production des MMICs par rapport a un substrat InP. Cependant, il serait
trés intéressant d'avoir des composants ayant des performances proches de celles que I'on
peut obtenir sur InP. Malheureusement, il n'est pas possible de faire croitre des couches de
canal aforte concentration d'InP sur un substrat GaAs, en raison des désadaptations de maille
trop importantes. Par contre, |” utilisation sous le cana d’une couche tampon, dans laguelle la
concentration d’indium est graduée, soit linéairement, soit par une série d’ échelons, permet de
faire croitre sur un substrat GaAs, des couches de canal avec une forte concentration d’indium
de bonne qualité. Etant donné que les constantes de maille du canal et du substrat sont

différentes, les composants ayant ces structures sont appel és des HEM Ts métamorphi ques.

C’'est ce méme type de structure qui est utilisée par exemple pour les HEMTs GaN. En effet,
il nexiste pas a ce jour de substrats GaN disponibles, et il faut donc avoir recours pour le

substrat a des matériaux tels que le carbure de silicium ou le saphir.

A.2. Lestransistors bipolaires

Cette partie présente le principe de fonctionnement des transistors bipolaires, a jonction
simple et a héérojonction, avant de résumer les différentes technologies de transistor

bipolaire disponibles actuellement.
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2.a Principe de fonctionnement

Depuis son invention en 1948 par I'équipe de Shockley, le transistor bipolaire est un
composant incontournable de I’ éectronique moderne. C'est un composant a trois acces, avec

des contacts d’ émetteur, de base et de collecteur comme le montre la Figure 11-6.

Collecteur

e na =)

Emetteur Base Collecteur

Emetteur
Figure I1-6 : Représentation schématique d’ un transistor bipolaire n-p-n

La structure élémentaire d’'un transistor bipolaire est constituée de deux jonctions P-N
montées en téte-béche, intimement couplées. Nous prenons une structure N-P-N pour
exemple, mais une structure P-N-P fonctionne de maniére identique. En général, les niveaux
de dopage des trois régions sont tels que I’ émetteur est plus fortement dopé que la base, qui
est elleeméme plus dopée que le collecteur. La Figure 11-7 représente les diagrammes de

bande d’ un transistor bipolaire.

Base

Bande de
Conduction

de Fermi
Bande de
Valence .\ —=------
alence Bande de
Emetteur Base Collecteur Valence
Collecteur
(@ (b)

Figure I1-7 : Diagrammes des bandes d’ énergie d' un transistor bipolaire N-P-N (a) a
I”équilibre, et (b) dans les conditions normales de fonctionnement
A I'équilibre thermodynamique, il se crée deux zones de charges d espace au niveau des
jonctions émetteur-base et collecteur-base. Dans les conditions normales de fonctionnement,

la jonction émetteur-base est polarisée en direct (Vbe > 0.6 V), tandis que la jonction

collecteur-base est polarisée en inverse (Vbc < 0). Dans ces conditions, |a barriere de potentiel
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de la jonction émetteur est réduite, tandis qu’elle est augmentée au niveau de la jonction
collecteur. Etant donné que I’ émetteur est fortement dopé, des électrons sont injectés depuis
I’ émetteur dans la base, et diffusent vers le collecteur. L’ épaisseur de la région de base doit
étre fine en comparaison avec la longueur de diffusion des porteurs minoritaires (les
électrons), de maniére a ce que quasiment tous les éectrons injectés atteignent la jonction
collecteur-base (peu de recombinaisons dans la base). Une fois a cette jonction, les électrons
sont rapidement accélérés vers le contact de collecteur par le fort champ éectrique régnant
dans cette jonction collecteur-base, polarisée en inverse. Dans ces conditions, le nombre

d'électrons injectés de I'émetteur vers la base, est contrélé par latension Vbe.

Cependant un certain nombre d'éectrons se recombinent dans la base avec des trous en créant
donc un courant de trous "recombinants’. De plus la jonction base-émetteur éant polarisée en
direct il y aura un courant de trous injectés de la base vers I'émetteur. L'ensemble de ces deux

courants constituent la partie principale du courant de base.

Une vue en coupe de la structure verticale d' un transistor bipolaire N-P-N est représentée

Figure I1-8.

Emetteur

Zones
déplétées

Collecteur

Figure11-8 : Structure verticale d’' un transistor bipolaire N-P-N

Les transistors bipolaires en silicium atteignent des fréguences de transition F; d’ une dizaine
de GHz, et des fréquences maximales Fna d environ 40 GHz. Ces composants peuvent donc
étre utilisés dans la partie basse du spectre micro-onde (1.8 GHz). Cependant, pour que le
courant de trous soit faible devant le courant d’ électrons dans un transistor N-P-N (bonne
efficacité d'injection), la différence de dopage entre |’ émetteur et |a base doit étre grande. La

base étant donc peu dopée, €elle est tres résistive. 1l n'est aors pas possible de trop diminuer
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son épaisseur pour diminuer le temps de transit des éectrons, et donc augmenter F, sous

peine d’ avoir une résistance de base trop élevée et donc une diminution importante de Frax.

2.b. Lestransistors bipolaires a hétérojonction

Les composants doivent atteindre des fréquences de fonctionnement toujours plus hautes. Des
régions de base plus fines et des niveaux de dopages plus élevés sont donc requis, ce qui
entraine des champs électriques plus fort a travers des régions dépl étées étroites, et on observe
des effets de fuite qui deviennent significatifs. Pour remédier a ce probleme, la solution est
d introduire une hétérojonction entre I’ émetteur et la base. Cette hétérojonction (grand gap
pour |’ émetteur, petit gap pour la base), est choisie de telle maniére a introduire un décalage
dans la bande de valence AEy, afin d augmenter la barriere de potentiel présentée al’injection
des trous de la base dans I’ émetteur (Figure 11-9). Gréace a cette particularité, le dopage de la
base peut maintenant étre bien plus grand que le dopage de I’ émetteur, ce qui permet de

réaliser des épaisseurs de base trés faibles et donc des fréguences F; et Fra tres éevées.

Emetteur

Bande de
Conduction

Eg emetteur
>Eg base

Bande de
Valence

Collecteur

Figure I1-9 : Diagramme de bande d’ un transistor bipolaire a hétérojonction

Les transistors bipolaires a hétérojonction (ou HBT pour Heterojunction Bipolar Transistor) a
partir de composés 111-V sont utilisés depuis des années, et ont été appliqués plus récemment

alatechnologie bipolaire Si.
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2.C. L es technol ogies bipolaires actuelles

Actuellement, quatre types de technologies bipolaires sont disponibles pour le concepteur de
MMICs: lesfilieres bipolaires Si, les HBTs SiGe, les HBTs a partir de GaAs, et lesHBTs a
partir d’ InP.

i Lesfilieres bipolaires Si
Nombre de fonderies proposent actuellement des technologies bipolaires MMIC sur silicium,
principalement destinées aux applications dans le bas de la bande micro-onde. Une des
avancées de ces technologies bipolaires Si est I'utilisation de couches polysilicium tres
fortement dopées, afin de minimiser les résistances d’acces, les capacités de jonction et les
capacités parasites. De plus, I’ utilisation d’une couche enterrée pour ramener le contact de
collecteur sur la surface du composant permet de réduire la capacité parasite collecteur-base,

améliorant ainsi les performances haute fréguence.

ii LesHBTs SiGe

Les technologies HBT SiGe sont maintenant matures, et devraient prendre une part
significative du marché des communications. Les HBTs SiGe utilisent une couche de SiGe
pour la base du transistor, le SiGe ayant un gap plus faible que le Si. En général, la base a un
profil de bande gradué, du a une concentration graduée de germanium le long de la base, ce
qui introduit un champ éectrique interne qui accélere les électrons a travers la base, réduisant
ains le temps de transit, et donc augmentant la fréquence de fonctionnement. Augmenter la
concentration de Ge permet de réduire plus le gap d énergie. La concentration maximum de
germanium qui peut étre introduite dans la base est cependant limitée par la différence des
constantes de mailledu Geet du Si.

Les techniques de |I’emploi de poly-Si et la couche enterrée de collecteur mentionnées juste
avant peuvent également étre employées. Ces techniques, combinées avec les avantages en
performances intrinséques apportées par I’ incorporation de SiGe dans les structures verticales,
offrent une technologie a base de Si avec des performances comparables a celles des
composants I11-V. De plus, s on rgoute les capacités de production en fort volume de
I"industrie microélectronique Si, on comprend gue la technologie HBT SiGe est promise a un

bel avenir dans de nombreuses applications.
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i LesHBTs apartir de GaAs

Les HBTs IlI-V, prédominés par les composants a hétérojonction GaAs/AlGaAs, sont
développés depuis une vingtaine d’ années, et sont aujourd hui proposés par de nombreuses
fonderies pour une production a fort volume. Les HBTs a partir d’ AsGa sont omniprésents
dans les systémes de communication sans fils, comme par exemple les combinés pour
I"'UMTS 3% génération. Un des avantages de I’ hétérojonction GaAS/AlGaAs réside dans
I’accord de maille quasiment parfait entre le GaAs et I’ AlGaAs, et ceci pour pratiquement
toutes les concentrations d’ aluminium. Leurs performances en puissance est I’ atout majeur du
HBT AsGa

\Y LesHBTs apartir d' InP

Les HBTs ayant les niveaux de performance les plus élevés en fréquence sont sans doute les
HBTs a partir d'InP. En effet, un matériau comme |’'Ings3GaAs, qui peut croitre sur un
substrat InP sans contraintes, a des figures de mérite impressionnantes de mobilité a faible
champ et de vitesse de saturation a fort champ. Les HBTs sur InP ont été particulierement
étudiés, pour répondre a la demande d’ applications é ectroniques pour les systémes optiques a
40 Gbit/s. En outre, les HBTs InP offrent assurément une solution d’intégration monolithique
sur une méme puce, a la fois des circuits éectroniques et des fonctions optiques a grande

longueur d’ onde.

A.3. Comparaison des différents types de transistor

Nous venons de décrire le fonctionnement et la variété des technologies de composant
bipolaire et a effet de champ, actuellement disponibles pour le concepteur de MMIC. Nous
allons maintenant essayer de comparer les performances de ces différentes technologies, en

fonction des applications visées.

3.a Les applications faible bruit

Le Tableau 6 compare les performances en bruit des technologies actuelles de transistors

bipolaire et & effet de champ.
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Technologie Fréquence de coude Facte_ur_ debruit Gain associé
minimum
Bipolaire Si <1lkHz 1.5dB @2 GHz 21dB @ 2 GHz
_ 0.65dB @ 2 GHz 21dB @ 2 GHz
HBT SiGe <1kHz
3dB @ 12 GHz 5dB @ 12 GHz
HBT GaAs <1kHz 0.4dB @2 GHz 25dB @ 2 GHz
MESFET GaAs > 10 MHz 0.8dB @ 12 GHz 12dB @ 12 GHz
0.25dB @ 2 GHz 16dB @ 4 GHz
PHEMT GaAs > 10 MHz
1dB @ 18 GHz 10dB @ 18 GHz
HEMT InP > 10 MHz 0.3dB @ 18 GHz 17dB @ 18 GHz
MHEMT GaAs 0.4dB @ 18 GHz 11.5dB @ 18 GHz

Tableau 6 : Comparaison des performances en bruit

Le bruit basse fréguence (ou bruit en 1/f) est plus faible dans les composants bipolaires, et la
fréguence de coude (fréquence d’intersection entre le bruit en 1/f et le bruit plancher) de ces
composants apparait pour des fréquences relativement faible. Les HBTs sont donc de tres

bons candidats pour la conception d’ oscillateurs atres faible bruit de phase.

Pour les applications damplification faible bruit a haute fréquence, le HEMT est
généralement reconnu comme le meilleur choix, suivi par le MESFET. Les sources de bruit
principales dans les FETs sont le bruit thermique et le bruit de diffusion thermique, qui
proviennent des collisions aéatoires des porteurs dans le canal du composant. Les meilleures
performances en bruit sont obtenues en minimisant la résistance d acces a la source, et en
maximisant la fréquence de coupure du gain en courant. Ce dernier point nécessite de
concevoir le composant pour avoir une transconductance g, maximale, et une capacité de
grille Cg minimale. Ces conditions peuvent aussi étre controlées en choisissant
judicieusement la polarisation. Un facteur de bruit minimum (Fnin) est généralement obtenu
pour un courant de polarisation d’ environ 1dss/10. Les HEMTs ont cependant une plage de
variation du courant drain-source sur laquelle Fn,in est atteint, plus grande que les MESFETS.
Ceci permet d avoir une marge plus grande pour la conception de circuits LNA (Low Noise
Amplifier). Etant donné qu’ un fort gain est généralement requis pour I’amplificateur, et que la
polarisation pour un Fqyin, ne correspond pas en principe a la polarisation pour un gain
maximum, un compromis doit souvent étre fait entre le gain et le facteur de bruit.
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La possibilité de fortement doper la base ouvre de nouvelles opportunités pour les HBTS, qui
peuvent étre intéressants pour un fonctionnement faible bruit sur une large bande passante.
Mais la meilleure solution pour un fonctionnement faible bruit reste assurément le HEMT sur
substrat InP.

3.b. Lesapplications de puissance

Les performances en puissance d un composant sont déterminées par |I’excursion en tension
(définie entre les tensions de coude et d’ avalanche), et les niveaux de courant qui peuvent étre
supportés par le transistor. Les principales technologies de composants disponibles pour
I"amplification de puissance sont : les MESFETs GaAs, lesHEMT GaAs, lesHBTs GaAs, les
MOSFETs Si, les BJTs Si ou les HBTs SiGe. |l est a priori tres difficile de déterminer de
maniére générale quel type de composant est le plus approprié a |’ amplification de puissance.
Jusqu’ a une fréguence de 2 GHz, toutes les technologies peuvent convenir, mais ce sont bien
souvent les composants a partir de Si qui sont privilégiés, en raison du faible colt du substrat.
Entre 2 et 20 GHz, la plupart des technologies Si ne conviennent plus, et a partir d’une
vingtaine de GHz, seuls les HBTs et les HEMTs sur GaAs ont des performances vraiment

sati sfai santes.

Ce sont donc les technologies de composant a partir de GaAs qui sont privilégiées pour
I’amplification de puissance aux fréquences microondes, notamment en raison de tensions
d avalanche comparativement plus fortes. Les composants GaAs les plus populaires, et les
plus matures pour des applications de puissance sont les pHEMTs. Cependant, les HBTs ne
cessent de progresser, et offrent actuellement des tensions d'avalanche et des densités de
courant supérieures aux pHEMTs. Ces composants sont héanmoins beaucoup plus sensibles
aux effets thermiques, qui peuvent conduire a des différences significatives entre un
fonctionnement continu, et un fonctionnement en mode pulsé du composant. Diverses
solutions sont étudiées pour remédier a ce probléme, comme la conception de HBTs
thermiquement stables en montage cascode [84], ou encore |'addition de radiateurs

thermiques en or ou en diamant.

L’avénement des technologies a partir de matériaux grand gap tels que le GaN, tres
prometteuses pour les applications de fortes puissances sur une large bande de fréquence,

devrait néanmoins révolutionner les applications de puissance d'ici quelques années. En effet,
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s ces technologies nécessitent de gagner en maturité, avant de pouvoir étre utilisées dans des
applications commerciaes, les démonstrateurs réalisés dans les laboratoires de recherche a
partir de ces technologies ne cessent de battre des records de puissance, avec un facteur 10 sur
I état de |’ art actuel.

3.c Fonctionnement haute fréguence

Bien que les applications aux fréquences millimétriques soient moins fréquentes qu’aux
fréquences microondes, certains systémes commerciaux, tels que les radars anti-collision pour
I”automobile, ou les applications spatiales, sont demandeurs de technologies a des fréquences

toujours plus hautes.

Lorsqu’un fonctionnement haute fréquence est requis, les pHEMTs sont une treés bonne
solution, en raison de leur fort gain jusgu aux fréquences millimétriques, et leurs bonnes
performances en bruit et en puissance. Mais ¢’ est latechnologie HEMT sur InP qui représente
le meilleur choix pour les systemes millimétriques. Les HBTs sur GaAs ou InP présentent
également de bonnes caractéristiques a tres haute fréquence, mais leur fréquence maximale de
fonctionnement reste inférieure a celle des HEMTs sur InP. Le Tableau 7 donne | état actuel

des différentes technol ogies.

Technologie Taille minimum ft fmax
Bipolaire Si 0.5um 50 GHz 50 GHz
HBT SiGe 0.8 um 130 GHz 160 GHz
HBT GaAs 1.0 um 180 GHz 280 GHz
HBT InP 1.0um 228 GHz 270 GHz
MESFET GaAs 0.2 um 80 GHz 120 GHz
pHEMT GaAs 0.12 um 120 GHz 200 GHz
HEMT InP 0.12 um 250 GHz 350 GHz
MHEMT GaAs 0.12 um 225 GHz 250 GHz

Tableau 7 : Comparaison desf; et fiax

124




11.B. Laconception d’un amplificateur de puissance bande étroite

Afin d'illustrer toutes les étapes nécessaires a la conception d’ un circuit MMIC, nous prenons
I’exemple de la conception d'un amplificateur de puissance bande étroite, circuit trés

représentatif des circuits MMIC.

La conception d un amplificateur de puissance débute par une démarche globale de définition
des objectifs de la conception et de réflexion sur les différents choix qui vont permettre
d atteindre ces objectifs. Une fois ces choix initiaux de conception effectués, I’ obtention des
performances maximales de I’amplificateur de puissance aux fréguences microondes, est un
processus complexe du fait des interactions inhérentes entre les composants actifs et les
circuits passifs, et ce d’autant plus lorsque I'éément actif devient saturé. Ce processus de
conception de I'amplificateur de puissance va faire appel a différentes techniques et
méthodologies de CAO, plus ou moins complexes, et plus ou moins difficiles a implémenter

dans un logiciel de simulation hyperfréquences.

B.1. Lesspécifications

Toute conception de circuit microonde commence par la définition des specifications,
relatives au cahier des charges, qui représentent les objectifs devant étre atteints par le futur
circuit. Ces spécifications déterminent les choix du concepteur vis-avis de la sélection de la
technologie utilisée, de la topologie du circuit, mais également des analyses et méthodes

CAO, nécessaires al’ obtention de ces objectifs.

Le Tableau 8 présente une liste non exhaustive des spécifications pouvant étre définies pour

un amplificateur de puissance bande étroite.
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Spécifications Unité
Fréguence GHz
Bande Passante MHz
Puissance de sortie a1 dB de compression dBm
Gain en puissanceal dB dB
Rendement en puissance ajoutée %
Consommation DC mw
Ondulation de la puissance de sortie dB
Intermodul ations dBc
OIP3 dBm
Réflexion d’ entrée dB
Réflexion de sortie dB
Ondulation du gain dB
Figure de bruit dB
Résistance thermique °C/W
Taille de lapuce mm?

Tableau 8 : Liste des specifications d’ un amplificateur de puissance bande étroite

C'est a partir de I’analyse de cette liste de spécifications que le concepteur doit faire les choix
initiaux de la conception du circuit.

B.2. Leschoix initiaux et |le pré-dimensionnement de |’ amplificateur

Avant de commencer les différentes phases de conception (optimisation du fonctionnement
fort niveau du ou des transistors, synthése des circuits passifs, éude de la stabilité,...), le
concepteur doit choisir une technologie (s ele nN'est pas spécifiée), une classe de
fonctionnement pour le ou les transistors, ains que |’architecture de départ du circuit

(topologie, nombre d’ étages, nombre de transistors par étage,...).

2.a  Choix delatechnologie

Lorsgue la technologie, qui va étre utilisée pour la réalisation du circuit, ne fait pas partie des
spécifications, elle constitue le premier choix qui doit étre fait par le concepteur. Cette étape
est particulierement délicate puisgue les performances de I’ amplificateur vont dépendre de ce
choix initial.
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Le concepteur doit choisir tout d’ abord le type de I’ @dément actif qu’il va utiliser, c'est-a-dire
le type de transistor, et le substrat sur lequel le circuit sera réalise. Dans le cas d'un
amplificateur de puissance, cela revient a choisir parmi les différentes typologies de
transistors et les différents substrats vus dans le 8lI.A, une technologie qui puisse répondre
aux spécifications de puissance de sortie a la fréquence spécifiée la plus haute. Ce choix, d§a
évoqué au 8I1.A.3.b pour une application de puissance, nécessite généralement de la part du
concepteur une grande expertise technique, associée a des connaissances approfondies des
différentes technologies.

Une fois que le concepteur a sélectionné la technologie susceptible de répondre aux
spécifications de I’ amplificateur de puissance, il doit encore pour cette technologie choisir un
fondeur et une filiere de ce fondeur correspondant a cette technologie. D’autres criteres
rentrent alors en compte comme les performances de cette filiére, sa disponibilité, le prix,
ains que des criteres plus subjectifs comme la maturité de la filiére et la confiance dans ce

fondeur.

2.b. Choix delaclasse de fonctionnement

En fonction des performances désirées, plusieurs classes de fonctionnement peuvent étre
choisies. On différencie les classes obtenues par des modifications des tensions de
polarisation (A, AB, B, C), des classes correspondant & un fonctionnement des transistors en
mode commuté ou pulsé (D, E), ou encore des classes pour lesquelles on modifie les

impédances présentées aux harmoniques (F, G, FG).

Les classes de fonctionnement d’un amplificateur de puissance se définissent d’une part, a
partir de la forme temporelle des tensions d’ excitation d’entrée Ve(t) et de sortie V(t), et
d autre part en fonction du temps de conduction (défini par |I’angle d’ ouverture) de la source

de courant commandée Is(t) par rapport ala période du signal d’ excitation Ve(t).

L’angle d' ouverture d’ un transistor, noté o, est défini a partir de la durée ty pendant laquelle la
source de courant principale produit un courant non nul sur une demi-période du signa
d entrée (Figure |1-10).
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Figure 11-10 : Définition de I’ angle d’ ouverture ¢

Les différentes classes de fonctionnement sont illustrées dans le cas d’ un transistor a effet de

champ (FET) en source commune (Figure 11-11).

lsmax Vags

Zone saturée

lsmin _Vds(V)
o VsV Vp Vdsmin Vdsmax

Figure I1-11 : Montage source commune d'un FET et caractéristiques (V) associées

i Lesclasses A, AB,BetC

Ces classes de fonctionnement sont définies par des tensions d'excitation et de sortie
sinusoidales [85]. Le point de polarisation d entrée est choisi de fagon a modifier le temps de

conduction de la source de courant.

L’angle d ouverture pour la classe A est égal a=n (¢ = ) (Figure 11-12). La classe A permet
d obtenir un fort gain en puissance. Cependant, le rendement en puissance goutée et la

puissance de sortie associés sont faibles.
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Figurell-12: Classe A

L’angle d’ouverture pour la classe AB est compris entre & et /2 (n/2 < ¢ < m) (Figure 11-13).
Un fonctionnement en classe AB permet d’ améliorer le rendement d environ 10 points par
rapport au fonctionnement en classe A. Les conditions d’ obtention du rendement maximum
sont obtenues pour une puissance d'entrée faible et un gain élevé. Elles sont proches par
conséquent des conditions d’ adaptation bas niveau du composant.
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Figurell-13: Classe AB

Pour la classe B, I'angle d’ ouverture est égal a n/2 (¢ = w/2) (Figure 11-14). La classe B

permet un compromis trés intéressant entre les diverses performances : rendement, puissance
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et gain, d'autant plus que cette classe de fonctionnement est relativement simple a mettre en

oavre.
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Figurell-14: Classe B

Enfin, pour la classe C, I’angle d’ ouverture est inférieur a n/2 (¢ < w/2) (Figure 11-15). Dans
un fonctionnement en classe C, la forme impulsionnelle du courant de sortie permet de
maximiser le rendement de collecteur ou de drain du transistor. Ma heureusement, la chute du
gain en puissance est trés significative par rapport aux fonctionnements en classe AB ou B.
Ceci nuit fortement aux performances en rendement en puissance gjoutée qui sera plus faible

gu’en classe B.

i |siA)

p 15} g i)

Figurell-15: Classe C
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ii LesclassesD et E

Ces classes de fonctionnement sont des classes pour lesquelles le signal d'excitation est de
type carré et non sinusoidal [86][87]. Les transistors sont utilisés en commutation, comme des
interrupteurs, c'est-a-dire qu’ils passent d'un état bloqué a un état passant. Ces amplificateurs
présentent un rendement théorique de 100%, lorsgu’il n'y a pas de recouvrement entre tension
et courant en sortie, puisque il N'y a aors pas de puissance dissipée dans le transistor. En
réalité, il y a recouvrement entre le courant et latension, dés lors que les temps de montée et

de descente pour passer de |’ état bloqué al’ état passant ne sont pas nuls.

L’inconvénient majeur de ces classes est qu’elles nécessitent la formation préalable d’une
tension d entrée par un étage préamplificateur, ce qui d’une part augmente la complexité du
circuit a concevoir, et d autre part donne un faible rendement en puissance goutée lorsque

I”on monte en fréquence (a partir de quelques GHz).

i LesclassesF, G et FG

Pour toutes les classes de fonctionnement énumérées ci-dessus, il est suppose que les
composantes harmoniques sont court-circuitées en sortie. Or il peut étre intéressant d’ utiliser
ces composantes harmonigues afin de modifier laforme de latension et du courant de sortie.

Pour un fonctionnement en classe F [88], le courant de sortie est de forme impulsionnel, et la
tension de sortie est quasi-carrée (Figure 11-16). L’ obtention d’ une tension de sortie carrée

passe par la présence de |a troisiéme composante harmonique sur latension.

 150A)
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Figurell-16 : Classe F
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La classe F apparait tres intéressante car elle conduit a des performances élevées sans
préformation de la tension d entrée du transistor. Le gain par rapport a un signal de sortie
sinusoidal est del’ ordre de 15%.

La classe G [89], ou classe F inverse, consiste a obtenir une tension de sortie de forme
impulsionnelle, en utilisant 1a seconde fréquence harmonique, et un courant de sortie de forme
quasi-carrée. Les performances obtenues sont quasiment identiques a celles de la classe F,
mais cette classe Savere trés intéressante pour des applications a faible tension de
polarisation.

Enfin, la classe FG [90], ou classe a manipulation d harmoniques, consiste a utiliser les
composantes harmoniques 2 et 3 simultanément. Cette manipulation des harmoniques se fait
en sortie du transistor, mais peut également étre envisagée en entrée. A condition d avoir des
relations de phase appropriées entre les composantes harmoniques, cette classe permet
d atteindre des performances trés intéressantes, méme si sa mise en pratique est a priori plus

complexe.

2.c. Choix delatopologie

Les choix initiaux de toute conception d’un amplificateur de puissance vont résulter d’ un
compromis a trouver entre les différentes spécifications: gain, puissance, adaptation,
fréguence, ... Pour arriver & ce compromis, différents choix doivent étre fait, sur la classe de
fonctionnement de I’amplificateur comme I’on vient de le voir, mais également sur le
développement de grille de sortie total, le nombre de doigts de grille par transistor, et sur la

topologie de I’ amplificateur.

i Détermination du dével oppement de grille par etage
A partir des spécifications de I’amplificateur, il est possible de faire une évaluation globale de
la faisabilité de I’amplificateur. La démarche est schématisée sur la Figure I1-17, en partant de

la puissance de sortie désirée Pyyie.

Le circuit d adaptation de sortie, bien que généralement congtitué d ééments purement
réactifs, comporte en fait des pertes, que I’on essaie de garder inférieures a 1 dB. On estime

donc la puissance nécessaire ala sortie du deuxiéme transistor :
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Connaissant la densité de puissance (Dp en mW/mm) pour une technologie donnée, on peut

déterminer le développement de grille nécessaire pour ce deuxieme transistor :
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Figure I1-17 : Représentation globale d’ un amplificateur de puissance a deux étages

Le circuit inter étage a pour fonction d’ adapter |’ entrée du deuxiéme transistor et la sortie du
premier transistor. Ce circuit inter étage doit également introduire une pente positive de 12 dB
par octave afin de compenser le comportement en fréquence des transistors et de garder un
gain plat sur la bande. Bien que ce circuit soit |a encore compose d’ éléments purement
réactifs, du fait de sa complexité accrue, il engendre des pertes supérieures a 2 dB. On en

déduit la puissance nécessaire ala sortie du premier transistor :

Pories = Parecr — Pertes Adaptation_InterEtage,

SOl

et par conséquent, le développement de grille nécessaire pour le premier transistor, en prenant

en compte le recul en puissance (« back-off ») souhaiteé :

W = Porier + back - of f

gl Dp
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Enfin, on peut estimer aleur tour les pertes du circuit d adaptation d entrée, comprises entre 1

et 2 dB, ce qui permet de connaitre la puissance al’ entrée de I’ amplificateur.

Cette premiére analyse globale permet d’ estimer |a faisabilité de I’ amplificateur de puissance,
et de savoir s il est susceptible de répondre aux spécifications.

D’ une maniere générale, un amplificateur de puissance se caractérise par une augmentation du
développement de grille des transistors, d’'un étage a I’autre, afin d’ obtenir la puissance de
sortie spécifiée. Or cette augmentation du développement de grille d'un transistor se traduit
par la diminution de la partie réelle de son impédance d’ entrée, rendant son adaptation en
puissance tres difficile, voir impossible. Il est alors nécessaire d’ opter pour une structure

d amplificateur mieux adaptée.

I Structures d’ amplificateurs de puissance bande éroite

La structure la plus couramment utilisée est une structure dite arborescente (Figure 11-18). A
la sortie du premier étage, la puissance est divisée en deux, et répartie sur deux branches
distinctes, et il en va de méme pour chague étage supplémentaire. Ensuite, en sortie du circuit,
les puissances des différentes branches sont recombinées a I'aide d'un combineur de

puissance.

Cette structure d amplificateur de puissance présente plusieurs avantages: elle permet
d utiliser des transistors de développement de grille moins important, ce qui permet d’ obtenir
un meilleur gain, et une meilleure dissipation thermique. De plus, ces transistors présentent
une partie réelle de leur impédance d’entrée plus grande, ce qui facilite |’ adaptation inter
étage et permet de diminuer les pertes induites par ces circuits d’ adaptation. Enfin, les pertes
dues au combineur de puissance de sortie sont identiques a celles des réseaux d adaptation

classiques.
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Figure I1-18 : Amplificateur a structure arborescente

Cependant, cette structure présente quelques limitations: tout d abord par le fait que les
circuits d’' adaptation sont plus complexes d'une part, et d autre part parce que cette structure

est propice al’ apparition d’ oscillations parameétriques de mode impair entre deux branches.

Une autre structure d amplificateur de puissance possible, est une structure dite équilibrée.
Comme le montre la Figure I1-19, cette structure utilise un coupleur introduisant un

déphasage de 90° entre chacune de ses voies en entrée, et de méme en sortie.

Cette structure équilibrée permet d’ effectuer séparément les adaptations de chacune des voies.
De plus, étant donné que les réflexions dans chacune des voies se recombinent en opposition
de phase, et donc s annulent, cette structure permet de trés bonnes adaptations d’ entrée et de
sortie (amélioration des parametres S;; et Sy). On a donc a la fois une adaptation entrée/
sortie qui peut étre tres bonne sur une bande de fréguence large, et une tres bonne isolation de

I"amplificateur vis-a-vis de son environnement (fils de bonding, ...).

En contrepartie, la difficulté pour cette structure d’amplificateur réside dans la taille et la
réalisation des coupleurs introduisant le déphasage de 90°, qui sont généraement des

coupleurs de Lange en haute fréquence.
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Figure 11-19 : Amplificateur a structure équilibrée

B.3. Conception de |’ amplificateur

L’ éape de pré-dimensionnement de I’ amplificateur permet d’ estimer alafois lafaisabilité de
I"amplificateur, et les performances atteintes pour une topologie donnée. A partir des choix
réalisés lors de cette étape sur la technologie et sur la topologie de I'amplificateur, le
concepteur peut commencer la conception en elle-méme. Cette conception se fait en suivant
un processus, qui comme on va le voir pour les amplificateurs de puissance bande-étroite,

peut étre décompose en plusieurs étapes successives d' une démarche relativement standard.

3.a Ledéroulement

La démarche globale de conception d’ un amplificateur de puissance bande-étroite peut en
effet étre décomposée en plusieurs étapes successives, en partant du schématique générique de
I”amplificateur représenté Figure I1-20.
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Figure 11-20 : Schématique générique d’ un amplificateur de puissance
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La conception de |I’amplificateur commence par I’ optimisation de I’ étage de puissance de
I”amplificateur, a savoir I’ étage de sortie. Comme pour |es autres étages, la premiere opération
a effectuer est de déterminer les conditions optimales de fonctionnement du (des) transistor(s)
de I'éage, a savoir principalement définir son point de polarisation et les impédances
optimales a lui présenter, afin qu’il fonctionne dans des conditions permettant d’ atteindre les

spécifications.

L’ éape suivante consiste a synthétiser le circuit d adaptation de sortie de I'éage qui va
permettre de présenter au(x) transistor(s) les impédances de charge optimales que I’ on vient
de déterminer. Conjointement, ou dans le prolongement, on synthétise le circuit de
polarisation. Enfin, on simule les performances globales de cet étage et une fois qu elles

répondent aux attentes, on s attache au premier étage driver.

La conception de |’ étage driver suit la méme démarche que pour I’ étage de puissance, a savoir
de déterminer les conditions fonctionnement optimales du transistor, la synthese des circuits
d adaptation et de polarisation, et la ssimulation des performances globales de I’ étage, avec
cependant deux particularités. La premiére particularité concerne le circuit d’ adaptation de
sortie du driver, qui doit également réaliser I’ adaptation d entrée de I’ étage de puissance. La
deuxieme particularité est relative a la notion de « back-off » pour les étages driver, C'est-a
dire que I’on prend en général un certain recul en puissance par rapport au point a 1dB de
compression, afin de s assurer une certaine marge de sécurité, utile dans le cas ou il est

nécessaire que I’ étage driver fournisse plus de puissance.

Finalement, une fois que les différents étages de I’amplificateur sont réalises, on simule les
performances globales de I'amplificateur en puissance, ains gu'un certain nombres
d analyses complémentaires, telles que I'analyse de la stabilité, des études de linéarité, ou
encore des analyses statistiques. Il est cependant a noter que pour que ces études soient
efficaces, et notamment |I’analyse de stabilité de |I’amplificateur, elles ne doivent pas étre
congues comme des analyses finales, mais doivent étre implémentées et suivies tout au long
de la conception, afin de corriger un probleme au plus tét sans reprendre tout le processus de

conception.
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3.b. Ladéermination des conditions optimal es de fonctionnement des transistors

Cette éape qui doit permettre de déterminer les conditions optimales de fonctionnement des
transistors utilisés, est sans doute |’ étape clé de toute conception d’ amplificateur de puissance.
En effet, ' est a partir de cette étape, et de la connaissance des conditions permettant d’ obtenir
les meilleures performances des transistors utilisés, que vont découler les performances

finales de I’amplificateur.

A partir du transistor qu'il a sélectionné, le concepteur suit le processus genérique indiqué
Figure 11-21 afin d’ avoir cette connai ssance des conditions optimales de fonctionnement de ce
transistor. Bien sir, le déroulement de ce processus dépend fortement des données sur le
transistor dont le concepteur dispose et du type de spécifications recherchées. Le concepteur
peut ne disposer que de données fondeurs, auquel cas |’ étude restera a but prospectif ; il peut
également disposer de données expérimentales, a partir de mesures qui ont été réalisees sur le
composant, mesures petit signa ou fort signa ; enfin, le concepteur peut disposer d'un
modél e é ectrique du composant, modéle qui peut étre linéaire ou non-linéaire. L’idéal pour le
concepteur est bien évidemment de disposer de toutes ces informations, ce qui lui permet
d effectuer ses simulations linéaires et non-linéaires tout en confrontant ses résultats a des

données expérimental es.
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Figure 11-21 : Processus de détermination des conditions optimales de fonctionnement d’ un
transistor
i Caractéristiques statiques [91][92]
Le tracé des réseaux de caractéristiques statiques du transistor (analyse DC) est la premiére
étape indispensable a la détermination des conditions optimales de fonctionnement du
transistor. Ce tracé permet d’ évaluer rapidement les potentialités du composant mais aussi ses
limites physiques. Le concepteur peut ains déterminer les différentes zones de
fonctionnement du transistor et les parameétres qui y sont associés tels que le courant maximal
de saturation, la tension de pincement, la tension de coude, ou encore la tension d’ avalanche.
C'est a partir de ce tracé que le concepteur choisit le point de polarisation du transistor, qui va
définir la classe de fonctionnement de I'amplificateur, et qu’il connait les excursions

maximums en tension et courant qu’ il va pouvoir appliquer au transistor.
i Analyse petit-signa [

139



L’analyse petit signal des paramétres [S] du transistor, effectuée autour du point de
polarisation choisi, permet de connaitre le comportement en régime bas niveau du transistor.
Le concepteur peut en déduire un certain nombre d'informations, telles que la fréquence
maximum d oscillation du transistor et le gain maximum disponible, sa fréquence de
transition, ou encore ses conditions d’ adaptation bas niveau. Cette derniére information, qui
consiste a adapter le transistor a |’ aide des conjugués de ses impédances d’ entrée et de sortie
bas niveau, nous donne une estimation du gain bas niveau du transistor. Le point de
polarisation choisi pour le transistor peut étre réajusté durant cette analyse afin d obtenir un
gain bas niveau qui corresponde aux estimations faites pour le nombre d étages de

I"amplificateur.

De plus, I'analyse des parametres [S] du transistor renseigne sur les conditions de stabilité
linéaire de celui-ci vis-avis de ses impédances de fermeture, par I'analyse du facteur de
Rollet ou du facteur . Nous reviendrons sur I'analyse de stabilité dans le 84.a, notons
cependant que c'est a ce stade de I’étude, que s la stabilité linéaire inconditionnelle du
transistor vis-a-vis de ses impédances de fermeture n’est pas assurée, on trace les cercles de
stabilité afin de connaitre les impédances qui peuvent déclencher des oscillations destructives.

ii Deétermination des impédances de charge optimales
Une fois I’ étude statique et I'analyse en petit signal du transistor réalisées, il convient de
déterminer les impédances de charge a présenter au transistor afin de le faire fonctionner de
maniére optimale en régime fort signal. La détermination de ces impédances va dépendre des
spécifications de I’amplificateur, et donc des objectifs sur les performances que I’on se fixe
pour le transistor, a savoir si la priorité est mise sur la puissance de sortie, le rendement, ou
encore le gain en puissance. Cependant, si les résultats vont différer quelgue peu en fonction

des objectifs, les méthodes de détermination de ces impédances restent identiques.

La premiére méthode consiste a exploiter les résultats de mesures effectuées sur le transistor.
La technique expérimentale utilisée, dite méthode « Load-Pull »[93][94], revient a présenter
en sortie du transistor différentes impédances de charge, synthétisées soit a partir d’ un tuner,
on parle alors de «Load-Pull » passif, soit a partir de boucles actives, on parle alors de
« Load-Pull » actif. Le balayage des impédances sur |’abague de Smith permet de tracer des

cercles a contour constant en puissance de sortie, rendement ou gain, et ains de trouver
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expérimentalement les impédances optimales a présenter au transistor. Ces mesures « Load-
Pull » sont cependant relativement lourdes dans leur mise en cauvre, et ce d’autant plus si I’on

veut optimiser les impédances présentées aux fréquences harmoniques.

En ssimulation, deux méthodes peuvent étre utilisées, qui S apparentent aux mesures « Load-
Pull ». Ces deux méthodes nécessitent néanmoins d'avoir a disposition un modéle non-

linéaire du transistor.

e Latechnique des générateurs de substitution [95][96]

La technique des générateurs de substitution repose sur la mise en ceuvre de la méthode des
variables aux acces. A partir de I’ éude analytique des formes d’ ondes optimales en tension et
courant aux acces du transistor [97], on utilise des générateurs de tensions indépendants, dits
de substitution, pour imposer ces formes d'onde au transistor. Cette méhode évite de
rechercher a I’aveugle les impédances optimales aux différentes fréquences harmoniques et
permet de converger rapidement vers I’ optimum recherché en puissance ou rendement. Cette

technique s apparente fortement a la technique expérimentale de « Load-Pull » actif.

A partir de la connaissance des caractéristiques statiques du transistor, et des valeurs initiales
pour les composantes harmoniques données par |'étude analytiqgue des formes d onde
optimales, I’ gjustement en module et en phase des générateurs est réalisée a partir d un critere
graphique, autrement dit a partir de la visualisation du cycle de charge intrinséque de la
source de courant non linéaire. Ceci nécessite de disposer d'un modéle «éclaté» du
transistor, pour lequel on peut visualiser les tension et courant aux acces de la source de

courant non linéaire.

Lorsgue I’optimisation des générateurs est terminée, c'est-a-dire que le cycle de charge
intrinséque correspond aux attentes du concepteur, les impédances optimales équivalentes a
présenter au transistor sont obtenues grace a des sondes de courant et de tension placées en

entrée et en sortie du transistor.

Il convient alors de vérifier la condition de passivité de ces impédances, qui doivent
correspondre a des charges passives aux acces. On vérifie pour cela que la partie réelle de ces
impédances équivalentes est positive a toutes les fréquences harmoniques.
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Figure I1-22 : Schéma de principe de la technique des générateurs de substitution

e Technique de simulation « Load-Pull »

La méthode de simulation « Load-Pull » revient a réaliser dans un environnement CAO, ce
gue I'on peut mettre en pratique de maniéere expérimentale, avec la facilité d’ implémentation
en plus. Pour une simulation « Load-Pull » au fondamental, on va balayer avec |’'impédance
de charge I’ensemble de I’ abague de Smith, pour un niveau de puissance d’ entrée proche du
point & 1 dB de compression pour les optimums. Pour chaque valeur de I'impédance de
charge les performances en puissance sont relevées, et ensuite sont tracés des cercles a
contour constant en puissance de sortie, rendement et gain en puissance. |l est alors tresfacile
et rapide de connaitre I'impédance de charge optimale au fondamental, en fonction de la

performance que I’ on souhaite privilégier.
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Figure I1-23 : Simulation Load-Pull multi-harmoniques
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Lors d' une simulation « Load-Pull » a la fréquence fondamentale, on peut controler aisement
les impédances aux autres fréquences harmoniques (court-circuit, circuit ouvert ou tout autre
impédance), ce qui permet de prévoir I'influence de ces fréquences harmoniques sur les
performances du transistor. On peut également, en ayant fixé I'impédance au fondamental,
utiliser la méme technique (balayage de I’ abague de Smith) pour optimiser I'impédance de

charge a une autre fréquence harmonique (2fo ou 3fo).

Cette technique de simulation « Load-Pull », qui repose sur un grand nombre de simulations
non linéaires, profite aujourd’ hui de I’amélioration tres rapide a la fois des simulateurs non

linéaires ains que des moyens informatiques.

e Comparaison des deux techniques de ssmulation

La méthode des générateurs de substitution requiére dans la pratique une certaine expertise du
concepteur, a la fois pour I'initialisation des paramétres des générateurs, et également pour
I” optimisation de ceux-ci a partir d'un critére graphique. De plus, cette technique nécessite
comme on I’a d§a dit de disposer d'un modéle non linéaire «éclaté» du transistor. Au
contraire, la méthode de simulation « Load-Pull », bien gu’ un peu plus difficile aimplémenter
la premiére fois, s avere trés facile d’ utilisation, méme pour un concepteur débutant. En outre

celle-ci peut-étre appliquée quelque soit le modéle non linéaire du transistor.

La simulation «Load Pull » semble donc étre privilégiée par les concepteurs pour la
détermination des impédances optimales de charge. Cependant, la technique des générateurs
de substitution reste trés intéressante pour quelgques cas particuliers, notamment lorsgue la
simulation « Load-Pull » rencontre des problemes de convergence. En outre, pour des classes
de fonctionnement utilisant plusieurs composantes harmoniques (classes F, G, FG..), cette

technique reste beaucoup plus fine et plus efficace.

v Analyse des performances en puissance

Lorsque toutes les conditions de fonctionnement du transistor ont été établies (point de
polarisation, impédances de source et de charge), le concepteur s assure des performances en
puissance du transistor dans ces conditions. Pour cela, une analyse en «eéquilibrage
harmonique » monoporteuse sert a évaluer le comportement en puissance du transistor dans
ces conditions, et notamment a définir ses performances a 1 dB de compression. De plus, si
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les spécifications de I’amplificateur comportent des contraintes en terme de linéarité, des

analyses bi-porteuses, voir multi-porteuses, peuvent étre effectuées.

3.C. Les réseaux d’' adaptation et de polarisation

A partir du moment ou le concepteur connait les conditions optimales de fonctionnement des
transistors gu’il va utiliser pour son amplificateur de puissance, il lui convient de concevoir
les circuits qui vont permettre d’ obtenir ces conditions lors de laréalisation de I’ amplificateur.
Il s'agit l1a de concevoir les réseaux d adaptation, que I’ on différenciera suivant que I’ on soit
en sortie, entre deux étages, ou en entrée de I’amplificateur, les réseaux de polarisation, et

éventuellement les combineurs et distributeurs de puissance.

i Les circuits d' adaptation[98][99]
Les réseaux d’ adaptation prennent généralement la forme de filtres passe-bas ou passe-bande,
et permettent donc d’ effectuer une sélection en fréguence. Cependant, leur réle premier est
bien de réaliser I'adaptation d’'impédance, afin d'assurer un transfert maximum d’énergie
entre I’ entrée et la sortie de I’amplificateur. En réalité, on parle d’ adaptation d’'impédance sur
I’entrée de I’amplificateur, mais pour le circuit inter-étage et le circuit de sortie, on parlera
plus facilement de transformation dimpédance, transformation qui va dépendre

essentiellement de la puissance requise.

e Adaptation d’entrée

Le circuit d’adaptation d entrée a pour réle d adapter I'entrée du (ou des) transistors du
premier étage sur I’impédance interne du générateur, ou sur un standard d’'impédance pour la
connexion avec un autre circuit (généralement 50 Q). 11 doit permettre d’obtenir un bon
coefficient de réflexion fort signal mais aussi petit signal (<-10dB) tout en présentant un

minimum de pertes d’insertion.
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Figure 11-24 : Réle du circuit d’ adaptation d’ entrée

e Adaptation inter-étage
Le circuit d’ adaptation inter-étage a pour role de transférer le maximum d’' énergie d’ un étage
amplificateur a|’autre. La réalisation de ce circuit est plus complexe, car il s agit d’ effectuer
une transformation d’impédance entre deux impédances complexes, et souvent trés différentes
I’'une de I’autre. En effet, I'impédance optimale de sortie d’un étage est généralement tres
éloignée de I'impédance optimale d’ entrée de I’ é&age suivant. De plus, ce circuit d adaptation
inter-étage est utilisé pour compenser la pente de gain des transistors, et doit donc introduire

une pente positive (en théorie de 12dB/ octave pour deux étages) au coefficient de transfert.
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Figure I1-25 : Réle du circuit d' adaptation inter-étage

Du fait de la complexité de ce type de circuit, d’ autant plus lorsque I’ on veut travailler sur une
bande de fréguence large, celui-ci entraine des pertes qui dépendent de la technologie des

passifs utilisés, du rapport de transformation d’impédances et de la fréquence.

e Adaptation de sortie

Le circuit d adaptation de sortie doit permettre de présenter au transistor son impédance de

charge fort signal optimae, cest-a-dire réaiser la transformation d’'impédance de cette
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impédance optimale a partir de I'impédance de charge de |’amplificateur (classiquement
50Q2). De plus, ce circuit doit présenter le minimum de pertes, ces pertes étant cruciales en

sortie de I’amplificateur pour les performances en rendement et en puissance.
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Figure I1-26 : Role du circuit d’ adaptation de sortie

e Topologies de circuits d’ adaptation a & éments réactifs

Pour des applications bande étroite, les circuits d’ adaptation sont en généra constitués
d ééments purement réactifs, afin de minimiser le plus possible les pertes induites. Le
nombre de ces él éments réactifs dépend des besoins en terme de transformation d’impédance,
et surtout en terme de largeur de bande. En effet, augmenter le nombre d’ ééments réactifs
permet d' éargir la bande passante du circuit d’ adaptation. Cependant, les réseaux constitués
de plus de quatre ééments réactifs sont rares, les améliorations apportées par des ééments
réactifs supplémentaires étant faible.

Les réseaux les plus simples sont constitués de deux ééments, et sont appelés cellules en L.
La Figure 11-27 montre les différentes possibilités de combinaison pour ces cellules en L, et
résume les opérations que I’ on peut effectuer avec ces réseaux sur |’ abague de Smith.
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Figure I11-27 : Circuits d' adaptation en L, a deux €léments réactifs

L’gout d un troisiéme élément réactif permet de former des cellulesen T ou en I1, et permet
d guster la sélectivité en fréquence du circuit. Des exemples de ces réseaux d adaptation a
trois éléments réactifs sont représentés Figure 11-28. Pour une transformation d’impédance
donnée, a une fréguence donnée, on choisit le circuit qui conduit aux valeurs de composant les

plus facilement réalisables, et présentant les pertes les plus faibles pour une technologie

donnée.
N A VoV VoS A VAV VA NN AVATA TS | o
0 £ 0 0 0 !

Figure I1-28 : Circuits d’ adaptation constitués de trois €l éments réactifs

Lescellulesen T ou en I peuvent étre vues comme la mise en cascade de deux cellulesen L,
dont les ééments au centre sont de méme nature et peuvent étre combinés en un seul
composant. Ces réseaux d adaptation reste cependant relativement bande étroite. Pour une
adaptation sur une bande plus large, on utilise des réseaux a quatre éléments réactifs, comme

ceux delaFigure 11-29.
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Figure 11-29 : Circuits d' adaptation constitués de quatre €l éments réactifs

e Topologiesde circuits d adaptation alignes de transmission

A partir de fréguences suffissmment hautes, pour lesquelles des lignes de longueur /4
peuvent étre réalisées concrétement, la transformation d' impédance peut étre effectuée a partir
de lignes de transmission. On utilise alors des « stubs » quart d’ onde ou demi-onde, en circuit

ouvert ou en court-circuit, ala place des éléments réactifs (Figure 11-30).
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I Lescircuits de polarisation

Les circuits de polarisation servent a assurer la polarisation continue des transistors de chagque
étage amplificateur, sans pour autant perturber le fonctionnement de I’ amplificateur. Afin de
ne pas perturber le fonctionnement de I’ amplificateur, et notamment les circuits d’ adaptation,

le circuit de polarisation doit présenter dans la bande de fonctionnement de I’ amplificateur
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une impédance la plus élevée possible. Dans le cas de fréquences plus basses pour lesgquelles
un stub A/4 n’est pas réalisable, le circuit de polarisation sera trés souvent utilisé pour réaliser
par une ligne la self d adaptation de la capacité de sortie des transistors. Il est de plus
important que le circuit de polarisation assure un découplage optimum des effets basse
fréguence des alimentations, qui sont souvent a I’origine d oscillations venant parasiter le

signal de transmission hyperfréguence.

La Figure 11-31 présente un circuit de polarisation classique d’un transistor source commune,
répondant a ces contraintes. Les inductances ou selfs de choc Lc ont pour réle de présenter au
signal hyperfréquence une impédance suffisasmment élevée pour ne pas perturber celui-ci. Les
capacités de découplages Cd sont la pour court-circuiter ala masse d’ éventuelles oscillations,
et peuvent étre complétées par des réseaux RC de filtrage basse fréquence. Enfin, les
capacités de liaison Cl ont pour but d'isoler I’ entrée et |a sortie du montage des composantes
DC.

i’ Vds0

Vesd
T [ L.
T [
cd Cd
Lec
Lec
o1 Cl

Figure I1-31 : Circuit de polarisation d' un transistor a effet de champ

Il est a noter que pour polariser la grille des transistors a effet de champ, une résistance peut
remplacer la self inductance. En effet, le courant de grille de ceux-ci étant trés faible (voir
nul), la chute de tension est négligeable. Pour les transistors bipolaires, une polarisation a
partir d’un générateur de courant plutot qu’a partir d’ un générateur de tension peut étre utilise

sur labase, voir une polarisation mixte tension-courant.

Les circuits de polarisation peuvent également étre réalisés a partir de lignes de transmission

(M4), comme le montre la Figure 11-32, lorsque la fréquence de fonctionnement est
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suffisamment élevée pour que les longueurs soient compatibles avec les dimensions du
circuit. La taille du circuit de polarisation est en effet souvent un critére important pour le
choix de la topologie. Ces dispositifs quart-d’ onde sont généralement a bande étroite, et on
peut leur préférer des lignes radiales (ou « stubs papillons ») a trés haute fréguence (au-dela
de 30 GHz).

e
»4

H
M4

Figure I1-32 : Circuit de polarisation a partir de lignesA/4

ii Les combineurs distributeurs de puissance [100][101]

Dans les cas ou un étage amplificateur est constitué de plusieurs transistors en parallele, il est
nécessaire de concevoir les combineur et distributeur de puissance. La Figure 11-33 montre un
exemple de combineur et distributeur de puissance permettant de faire fonctionner quatre
transistors en paralléle.

¢
* —
E —_—1 % Comhiteur
Distributeu ¥ L—— _'; de puissance
de g ssance 1

Figure 11-33 : Combineur et distributeur de puissance

En théorie, I'impédance (Zoptaasge) a présenter a la sortie du combineur ou a I'entrée du
distributeur correspond a I'impédance optimale que I'on souhaite pour un transistor
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(Zoptiansisor), divisée par e nombre de transistor (Nyansistor) de I étage, soit pour la sortie d’un

étage :

_ Zopt

étage ~ N

transistor

Zopt
transistor

Cette impédance Zoptaage a transformer vers I'impédance de charge de I’ étage (50€2) peut se
trouver aors tres faible, et pratiguement, trés difficile a obtenir a I'aide d'un circuit
d adaptation. En réalité, pour ce type d architecture arborescente, le circuit d adaptation est
combiné au distributeur/ combineur de puissance, |'adaptation se rédisant le long du

distributeur/ combineur de puissance.

On vient de présenter de maniére indépendante les réseaux d’ adaptation, de polarisation, ainsi
que les distributeurs/ combineurs de I’ amplificateur. Or en réalité dans le circuit final, ceux-ci
vont étre intimement liés. Et c’est la une difficulté supplémentaire pour le concepteur de
concevoir simultanément les distributeur/ combineur de puissance avec les circuits

d  adaptation, tout en prenant en compte |’ influence des circuits de polarisation.

3.d. Vérification finale des performances de I’ amplificateur

Cette étape permet de valider la conception de I’ amplificateur, avant d’ envoyer le circuit pour
la phase de réalisation physique («run ). Valider la conception revient a vérifier que les
performances de I’ amplificateur répondent aux spécifications initiales, tout en respectant les
différentes contraintes technol ogiques.

Les analyses permettant cette validation sont :

e Analyse des paramétres [S] : cette analyse petit signal permet d’ estimer les coefficients de
réflexion d’ entrée et de sortie de I’amplificateur, et donc son adaptation entrée/ sortie. De
plus, cette analyse donne la valeur du gain bas niveau dans la bande, et permet de
contréler la platitude de celui-ci sur la bande de fréquence. Enfin, cette analyse permet de
connaitre les conditions de stabilité linéaire de I’ amplificateur vis-a-vis de ses impédances
de fermeture. Une simulation linéaire complémentaire est nécessaire afin de s assurer de

lastabilité linéaire intrinséque de I’ amplificateur (voir 84.a).
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Analyse en puissance (mono-porteuse) : cette analyse permet de vérifier les performances
en puissance de |I’amplificateur (gain en puissance, puissance de sortie, rendement, ...), et
de voir s celles-ci correspondent bien aux spécifications. Cette analyse donne lieu a
plusieurs ssmulations en puissance, avec un balayage de la puissance d entrée et de la
fréquence de fonctionnement, ceci afin de connaitre le comportement de I’ amplificateur
autour de ses conditions prévues de fonctionnement.

Analyse en puissance (bi ou multi-porteuses) : lorsque des spécifications portent sur les
critéres de linéarité, ceux-ci doivent étre simulés a partir de simulations en puissance soit
biporteuses (notamment pour |'intermodulation d'ordre 3 ou C/13[102]), soit multi-
porteuses (ACPR, NPR).

Analyse de sensihilité : cette analyse permet de connaitre la sensibilité de I’ amplificateur
aux éventuelles dispersions technologiques. Cette analyse est menée en régime linéaire,
par une simulation statistique du type Monte-Carlo, a partir des données de dispersion
fournies par la fonderie (regles de probabilité) sur chaque type de composant. De plus, on
peut la compléter par une analyse en régime fort signal, qui n'est pas une anayse
statistique étant donné le colt de calcul d une telle analyse en non-linéaire, mais qui est

une analyse des pires cas (Idss, Vp, Vbd, ...).

Analyse de stabilité: un des points les plus important, est de s assurer de la stabilité de
I’amplificateur en régime linéaire et non linéaire, ce qui va faire I'’objet du prochain

paragraphe.

Anayse électromagnétique : permet de vérifier la bonne concordance entre les simulations
électriques et les simulations électromagnétiques des réseaux de lignes de transmission.
Cette analyse permet également de détecter d éventuel couplages entre des parties

distinctes du circuit.

Nous n’abordons pas ici |'aspect «layout » de |I’amplificateur, qui fait la transition entre la

phase de CAO et la rédité physique du circuit. Il est cependant important de noter que la

vérification des regles de dessin, I’ optimisation de la surface occupée par le circuit, ainsi que

la prise en compte d éventuels couplages dans le circuit vont demander au concepteur un

temps certain, et sont indispensables a la réussite de la conception.
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B.4. Stabilité del’amplificateur

L’analyse de la stabilité est une étape critique de toute conception d'amplificateur de
puissance, puisgu’il s'agit de prévenir le circuit réalisé d éventuelles oscillations parasites,
oscillations qui peuvent entrainer le mauvais fonctionnement, voire la destruction de celui-ci.
Cette analyse de stahilité s effectue dans un premier temps a bas niveau, et peut étre ensuite

étendue au régime fort signal.

4a  Stahilitélinéaire

Il existe deux grandes catégories d’instabilité petit signal pour un dispositif actif :

e Lesinstabilités externes: elles proviennent des impédances de fermeture présentées aux
acces du transistor ou de I’amplificateur. Ces impédances associées aux impédances du
dispositif éudié peuvent générer des coefficients de réflexion dans les plans d’ entrée ou
de sortie du dispositif ayant des modules supérieurs a 1, condition suffisante pour qu’il y

ait démarrage d’ une oscillation.

e Les instabilités intrinséques: elles peuvent étre indépendantes des conditions de
fermeture, et peuvent avoir des origines diverses: bouclages entre les différents doigts
d'un transistor ou entre les différents transistors d'un amplificateur, structure

déséquilibrée, ou encore bouclage par rapport ala masse.

Transistor multi-doigts Amplificateur de puissance
a structure arborescente

Figure 11-34 : Architectures potentiellement instables
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Ces deux types d'instabilités doivent donc étre étudiées, a partir de simulations linéaires en

parametres[S)].

i Stahilité vis-a-vis des conditions de fermeture

Un systéme est inconditionnellement stable si il ne réfléchit pas une puissance supérieure a
celle qu'il recoit pour n’importe quelle terminaison passive. En conséquence, deux conditions
similaires peuvent étre énoncées, |I’une par rapport a I'impédance d entrée et I'autre par

rapport a celle de sortie (Figure 11-35).

|Tg | <1

[5] [51]

Ell_'Ll‘::l

Cgl< 1 ITg=< 1

Figure I1-35 : Conditions de stabilité pour un quadripdle chargé par une impédance passive

Ces conditions impliquent que s le quadripdle est chargé a un accés par une impédance
purement passive (dont le module du coefficient de réflexion associé est inférieur al’ unité), le
deuxieme acces doit auss voir une impédance passive. Les deux conditions de stabilité

inconditionnelle du quadripble sont :
Vuedel'entrée, [ <1 = [Tg<1
Vue de la sortie, [[s]<1 = [[g|<1

Si I’on traduit ces deux conditions a partir des relations entre ondes de puissance réfléchies et
incidentes ([S]), on arrive a la définition du facteur de Rollet K [103], a savoir qu’'un
quadripdle est inconditionnellement stable si pour toutes les fréquenceson a:

2 2 2
" —1S2|" + A
2|512 -521|

1_|811

K>1et|As|<1, avec K = et Ay =S5,.S,, -S,5,
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Ce critére de stabilité pour un circuit linéaire 2-ports utilise donc deux conditions, a savoir

une sur le facteur de Rollet K et une sur le déterminant (|As).

Un nouveau critere de stabilité vis-avis des conditions de fermeture a été développé par
Edwards et Sinksky [104][105], reposant sur une condition sur un seul paramétre, a savoir p

ou W’ (appelé aussi facteur de stabilité géométriquement dérivée).

La condition p > 1 est une condition nécessaire et suffisante pour la stabilité inconditionnelle

d’un circuit linéaire 2-ports, vis-avis des conditions de fermeture.

2
U= 1-[Sy >1

B ‘Szz —Ag.Sy|+ ‘521512‘

Un autre parametre, p’, est définit de la méme maniére cOté source, et ce paramétre
correspondant est donné par :

, 1-[S,|*

U= >1

‘Sll_AS'S;2‘+‘521SLZ‘

Ainsi, un circuit linéaire 2-ports est inconditionnellement stable si pour toutes les fréquences

ona:pu>1(Ge p >1).

Lorsgue ce critere n’ est pas vérifié pour toutes les fréquences, il faut faire appel alanotion de
cercles de stabilité (Figure 11-36) afin de connaitre les zones d'impédances susceptibles
d entrainer I’instabilité du circuit.
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Région instable Region instable Région instable

Stahiliteé Stahilité Instahilité
inconditionnelle conditionnelle inconditionnelle
H=1 H=1 H<1

Figure I1-36 : Cercles de stabilité sur I’ abaque de Smith, différents cas possibles

Cependant, ces criteres de stabilité linéaire (K ou p) ne tiennent pas compte de 1’état
intrinseque du quadripdle éudié [106]. En effet, ils ne concernent que la stabilité vis avis des
impédances de charge présentées aux acces du quadripble étudié. Ils ne donnent pas
d informations sur la stabilité intrinseque de celui-ci. Par conséquent ces critéres de stabilité
peuvent trouver le quadripble inconditionnellement stable méme s celui-ci  est
intrinsequement instable.

Il est donc nécessaire de s assurer de la stabilité intrinseque du circuit.

i Stabilité intrinseque
Les criteres de stabilité linéaire K ou p représentant une condition nécessaire mais non
suffisante, la stabilité linéaire intrinseque doit étre vérifiée par I'application du critere de

Nyquist au NDF (Normalized Determinant Function) [107].

Le NDF d'un circuit intégrant N transistors correspond ala simulation linéaire de N fonctions
de transfert en boucle ouverte, appelées ‘Return Ratios RRy’. Ces fonctions de transfert en
boucle ouverte peuvent étre simulées par la modification du schéma équivalent linéaire d’un

transistor qui devient un modele 4-ports [108] (Figure 11-37).
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Figure 11-37 : Modéle 4 acces d un transistor pour le calcul du NDF, et exemple sousle
logiciel ADS

L’acces 3 préléve la tension de retour Vgs par une source idéale de tension contrélée en
tension tandis que la tension Vext a |’ accés 4 contréle la source de courant du transistor. On

montre alors que le NDF d'un circuit aN transistors Tk peut étre calculé par :

N
NDF=JJ(@+RRy) avec RRy=-—-%°__ S
k=1 Vext 2

Trois configurations de ce modéle a 4 acces sont alors nécessaires au calcul du NDF. Ces
configurations (‘On’,” Off’, UnderTest’) sont définies ci-dessous :

- Letransistor Ty est ‘On’ si ses accés 3 et 4 sont court-circuités.

- Letransistor Ty est ‘ Off’ si ses acces 3 et 4 sont chargés sur 50Q2.

- Letransistor Ty est ‘“UnderTest’ si ses acces 3 et 4 correspondent aux portsi et j tels que

RRk = 'Sj /2.
B

Modéle 4 accés du
® trarisistor »

i D

Figure 11-38 : Modéle 4 acces d un transistor ‘Under Test” pour le calcul du NDF
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Ainsi, pour la simulation du retour de niveau RR, le transistor Ty est ‘UnderTest’ tandis que
tous les transistors T; dgja testés (i=1—k-1) sont ‘Off’ et tous les transistors T; non encore
testés (i=k+1—N) sont ‘On’.

Afin de permettre |’ analyse et I’ optimisation simultanée des résultats nominaux d’un circuit et
de sa fonction NDF, une méthode d'implémentation CAO, qui implémente |’ ordre des états
séquentiels On/Off des transistors nécessaires au calcul du NDF, a été développée et est
illustrée dans [109][110].

Lors du tracé du NDF de 0 a fmax, la stabilité est validée si le point critique (0,0) pour le

critére de Nyquist, n’ est pas encerclé dans e sens horaire.
Plusieurs remarques peuvent étre faites sur le tracé du NDF :

e -Le NDF est simulé sur une plage de fréquence [0,fmax]. Il est important de s assurer
qu’ apres cette fréguence, le NDF n’entoure toujours pas le point critique. On peut
considérer que la plage d’analyse est suffisante si la valeur du NDF est a partie réelle
positive a fmax, sachant qu’en général, il tend verslavaleur (1,0).

e -Letracé sur la plage [-fmax,0] s obtient par symétrie par rapport a |’axe réel (ce tracé
N’ apportant pas de renseignements supplémentaires).

e -Lafréquence d' oscillation se situe al’ intersection du tracé avec |’ axe réel négatif.
e |l faut s'assurer dela continuité du NDF af=0 ou il doit étreréel.

Dans le cas ou une oscillation est présente, I’ é&ude des fonctions (1+RRy) permet de localiser
le transistor i associé a l’oscillation. De plus, en modifiant I état des transistors (i+1) a N, qui
étaient dans un état nominal lors de |’ évaluation de (1+RR)), il peut étre possible de localiser
le chemin de bouclage : le fait de modifier I’ état du transistor sensible rompt la rétroaction et
rend lafonction (1+RR;) stable.

4Db. Stabilité non-linéaire

La vérification de la stabilité linéaire n’'est pas suffisante pour s assurer de la stabilité d’ un
circuit, notamment pour les amplificateurs de puissance. En effet, d autres phénomenes
dinstabilité non linéaire peuvent apparaitre lors du fonctionnement fort signa de

I"amplificateur [111]. Ces phénomenes d’ instabilité, qui apparaissent en fonction du niveau de
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puissance entrante, peuvent entrainer une division de fréquence, des sauts d’ amplitude du
signal hyperfréquence, ou encore |’ apparition d’une oscillation a une fréquence autre que la
fréguence nominale de fonctionnement du circuit. Deux techniques permettent de détecter ces
instabilités paramétriques, suivant que |I’on effectue une analyse en boucle ouverte ou en

boucle fermée du circuit.

[ Analyse en boucle ouverte

La premiere méthode d’ analyse de la stabilité non linéaire, reposant sur une analyse en boucle
ouverte, est fondée sur une extension du principe du NDF au régime de fonctionnement non
linéaire [108][112]. Pour cela, le NDF est mis sous forme matricielle, a partir de lasimulation
de N matrices de retour de niveau [RRi] dans le cas d'un circuit comprenant N transistors. La

matrice du NDF est alors obtenue par :

N

INDF]=T]lI-RR]
i=1

Une matrice [RRi] est déterminée en introduisant autour de I’ éat établi fort signal a o (et de

ses harmoniques kwg), une perturbation faible signal a Q, générant les fréequences (kwo+Q2).

Tout comme pour I’analyse linéaire, trois configurations du modele non-linéaire « éclaté »

sont nécessaires (‘On’, *Off’ et ‘“Under Test’).

Etat de |la tension de commande
Configuration du modéle ake, ake, + 0
@ @
c A A - : - :
5 Vet Moy * Vet BV, inchangé inchange
@
z £
E @ @
=1 5 4 X Ay inchangé éliminé
g| © Ve (I 8Vpe ! A P Ve
_EI. el
i}
i die_cos(0t)
¥ =}
St M & 4 inchangé controlé
o o s

Figure I1-39 : Configurations pour la simulation d’ une matrice [RRi]
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Le filtre (idéal) est défini pour éliminer les bandes latérales a koo, et permet ains de
contréler la perturbation deg que 1’on introduit. Chaque position de deg détermine une colonne
de la matrice [RRi]. Tous les éléments de cette colonne sont obtenus par le rapport entre la
tension mesurée a chaque fréguence d’intermodulation et la perturbation deg :

_ Vbe(kog £ Q)

RR 4k +m = avec (k,m)=0— n (nombre d’harmoniques
+k,tm 5e0(Q) (k,m) ( ques)
. - ] a)O
RRy.m SiMulé pour Qe ma)o,ma)o+7
avec
- o,
RR, ., Smulé pour Qe mwo—f,mwo[
”v-be_n“ RR_nn RR_po RRp_ ’9 4
Vbe_; 0 |
et donc Vbeo = RRO,n RRO,O RRO,n . 860
Vbel : B R : 0|
_V-ben ] R‘Rn,n RFén,O Ri:Qn,n _b *ﬂ

Aingi, toutes les colonnes de la matrice [RRIi] d'un transistor Ti sont déterminées par balayage
fréquentiel de la pulsation Q de la perturbation. Il est ensuite nécessaire de sortir de

I”environnement CAO, afin de traiter les matrices [RRi] al’ aide d’ un programme spécifique.

Il est a noter que pour la fonction normalisée du déterminant, la plage]0,fo/2[ est reportée
symétriquement vis-a&vis de chaque harmonique. Le déterminant est donc symétrique sur
1fo/2,f0[, puis périodique, ce qui nous permet de limiter I’analyse du NDF pour € variant sur
10,fo/2[. De plus, afin de gagner en temps de simulation, il est possible d effectuer cette
simulation en équilibrage harmonique en mode « mixer ». Le simulateur réalise une anayse
HB a wo et a ses harmoniques, puis une analyse linéaire par matrices de conversion des
bandes latérales inférieures et supérieures autour des kwp, ce qui permet de réduire

significativement les temps de simulation.
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Cependant, lorsque que I’ on est en présence de poles (I’ information recherchée sur la stabilité
étant contenue dans les zéros a partie réelle positive), le critere de Nyquist est parfois difficile
a appliquer, car son tracé peut présenter des encerclements partiels. Pour résoudre ce
probléme, une évolution de cette méthode [113] consiste a analyser le déterminant de la
matrice [1+RRi] en diagramme de Bode. Il est aors possible de distinguer les poles et les

zéros en faisant varier la puissance injectée.

i Analyse en boucle fermée

Une autre méthode est utilisée pour |’ analyse de la stabilité en régime non linéaire, reposant
cette fois sur une anayse en boucle fermée. Cette méthode consiste a injecter une faible
perturbation a une fréquence donnée en un noeud du circuit, et a mesurer en ce méme point la
réponse fréquentielle en boucle fermée du circuit a cette perturbation [114][115]. Ceci peut
étre fait en injectant un courant sinusoidal RF faible signal i, a un nceud n du circuit (Figure
[1-40), et en calculant la réponse en tension v, obtenue a ce noaud, a la fréguence de
perturbation du courant i,. La réponse fréquentielle en boucle fermée H"(jw) associée a ce
noaud est déterminée simplement en balayant la fréquence du générateur de courant iy, et en

calculant I'impédance du circuit Z,(jw)=Va(jw)/in(jw).

foc

Rs | Gircuit
NL

Figure 11-40 : Injection d’ une perturbation avec un générateur de courant

En connectant le générateur en paralléle, il n'a aucun effet aux fréquences différentes de sa
propre fréguence. Cette réponse fréquentielle est ensuite analysée en utilisant des méthodes
d'identification du systéme, qui vont fournir directement les zéros et les pdles de la fonction
de transfert en boucle fermée du systéme.
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(jw,) [1(s-2)

v (jw ‘
Hi(jo,) =" = techniques d'identification = H, () = -———
i

(%) [I6s-n)

i=1

z' i=1.M Z&os; p, i=1..N poles
La stabilité du systéme est garantie si aucun pdles a partie réelle positive ne sont obtenus lors
du processus d'identification. Théoriquement, I’'information obtenue en un point du circuit
suffit pour connaitre les dynamiques locales du systéme, et quelque soit le point du circuit, on
doit avoir la méme information. Cependant, il peut se trouver que |I’on ait des compensations
exactes de poles et de zéros ou bien des erreurs numériques dues au manque de sensibilité du
noeud d'observation. C'est par exemple le cas dans les amplificateurs multi-étages, ou les
effets filtrant des réseaux d’ adaptation peuvent entrainer des problémes dans I’identification
des podles du systeme. Il est donc fortement conseillé de faire une analyse par étage (dans le
cas des amplificateurs a plusieurs étages), et de placer la sonde de perturbation a I’ entrée des

é éments non-linéaires.

L’analyse s effectue par une simulation HB en mode « mixer » (avec la détermination des
matrices de conversion), dans laguelle le générateur de courant joue le rble du signal RF, et
I’ excitation d’entrée représente I’ oscillateur local (OL). Lors d’une simulation de ce type, le
simulateur fait tout dabord une analyse en équilibrage harmonique a wo. €t a ses
harmoniques, puis une analyse linéaire de toutes les bandes latérales LSB et USB a (n* woL
+/- orr) autour des n*wo.. Cela permet donc de connaitre la réponse du circuit en boucle
fermée a une perturbation, par une linéarisation de la réponse large signal obtenue en régime
établi.

Du fait du type de simulation utilisée, les informations sur les dynamiques locales affectant la
stabilité du circuit se retrouvent de maniére périodique dans la réponse fréquentielle, ce qui
permet de limiter la bande de fréguence d’ analyse. De plus, cette ssmulation de type mixer
permet de s assurer que la perturbation apportée au circuit, ne vient pas modifier I’ état établi
de celui-ci, puisque I'état établi est calculé préalablement sans prendre en compte le

générateur auxiliaire.

162



L’identification de la réponse fréquentielle nécessite de sortir de I’ environnement CAO et est
réalisee al’aide de I’outil « STAN » [116], développé par I’ Université du Pays Basgue et le
Centre National d Etudes Spatiales (Figure 11-41). Cet outil est implémenté sous la plate-

forme de calcul « Scilab ».

STAN

Version 1.0

OUTIL POUR L"TANALYSE DE

STABILITE
mﬁ it B e (EviBkn] s ks
CEAT AR AT HAL OF ST LR SRt RS el Pals Vameo Wnizerio babea

Figurel1-41 : STAN, un outil pour I’ analyse de stabilité

En conclusion, ces deux méthodes d'analyse de stabilité non linéaire permettent une
représentation tres fine des phénomenes d oscillations. Ces deux méthodes doivent étre
implémentées au cours de la conception afin de gagner en efficacité, et de pouvoir mettre en
cauvre dés que nécessaire les méthodes de stabilisation (résistances de moding, filtres de
polarisation, ...). Ces méthodes d’ analyse sont d’ autant plus intéressantes qu’ elles permettent
également |’ optimisation des éléments de stabilisation, dans le but d atteindre le meilleur

compromis entre marges de stabilité et performances du circuit.

La conception d'un circuit micro-ondes, et en particulier des circuits MMIC, illustrée ici
autour de la fonction amplificateur de puissance bande étroite, représente donc a la fois un
processus tres complexe, mais en méme temps tres structuré. C'est dans cela que réside
I'intérét d’un outil informatique d’aide a la conception des circuits micro-ondes, qui fait

I’ objet de la partie suivante.
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[11. Développement d’' un assistant ala conception des

circuits micro-ondes

Les avancées technol ogiques dans les circuits intégrés micro-ondes sont la clé pour ouvrir et
exploiter pleinement de nouvelles opportunités de marché. Ces technologies RFIC et MMIC
fournissent en effet les circuits qui sont au coeur d’un panel tres large d applications, des
communications civiles et militaires, aux radars et systemes de détection, en passant par les
applications aérospatiales ou tout ce qui est liaisons sans fil. Or ces circuits, qui reposent pour
I’ essentiel sur des composants non linéaires, ont longtemps été développés d' essais en essais,
avec des routines d erreur, les performances requises du circuit étant atteintes de maniere
itérative. Néanmoins, ces méthodologies itératives ne correspondent plus aux temps de

dével oppement et aux codts de production actuels.

Les techniques CAO («conception assistée par ordinateur ») sont donc devenus une partie
intégrante du cycle de conception des circuits microondes. A partir de la connaissance des
propriétés physiques des matériaux aux fréquences microondes, et de leur influence sur les
composants actifs utilisés dans les circuits microondes, et également a partir de mesures non
linéaires tres précises, il est possible de décrire de maniere tres réaliste le comportement des
circuits microondes dans un environnement CAO. Ces avancées permettent de réduire
considérablement le temps requis pour analyser et concevoir un nouveau circuit non linéaire
pour des applications microondes; a tel point que la phase CAO représente aujourd’ hui un
enjeu réel dans le développement d' un nouveau circuit.

En effet, lamise en cauvre des outils et des méthodes CAO spécifiques aux différents circuits
doit étre le plus efficace possible afin d’ assurer a la fois les performances du futur circuit et
son temps de développement. Or, le nombre de paramétres a prendre en compte au cours de
cette démarche de conception ne cesse d' augmenter et seul un expert en conception est a
méme de maitriser tous les choix relatifs a ces paramétres. Le niveau de complexité est tel
gue, méme dans le cas d’ une grande expertise technique, les choix initiaux de la conception
sont tres difficiles et tres longs a effectuer, et la mise en cauvre des différentes méthodol ogies

de conception devient une téche trés grande consommatrice de temps. Le temps consacré a la
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réflexion sur de nouvelles méthodologies ou de nouvelles architectures est alors réduit. Enfin,
la capitalisation du savoir faire des concepteurs, et sa réutilisation de maniere efficace,

constituent un véritable enjeu scientifique et économique.

C'est a partir de ces constatations qu’ est née I'idée de la création d’un outil d’assistance a la
conception des circuits MMIC. De nos jours, des simulateurs non-linéaires performants sont
disponibles, mais il reste a développer des outils d'assistance a la conception. Le
développement de I'outil présenté dans cette partie, initié lors de la thése de Mr Cédric
Duperrier [76], est mené en collaboration avec le Centre National d' Etudes Spatiales (CNES),

et avec I'intervention de lasociété Transicidl.

Les principaux objectifs fixés pour cet assistant a la conception des circuits MMIC peuvent

étre regroupés en trois points clés pour les concepteurs :

e Réduire le cycle de conception : en permettant au concepteur d’ effectuer une recherche
bibliographique rapide a partir de mots clés, en lui permettant d’ appliquer des régles a un
grand volume d'informations; également en optimisant la mise en place des
méthodologies de conception, et en assurant la réutilisation efficace des conceptions au

niveau composant/ sous-circuit/ circuit.

e Maitriser la fonction microonde: en proposant des guides de conception spécialises,

comprenant notamment des fichiers d' aide et des fichiers templates (de smulation, circuit,
o).

e Sauvegarder et diffuser I'expertise: en capitalisant |'expérience d'un groupe de
concepteurs (méthodes, cas type, simulations, ...), et en facilitant la description de

nouvelles connai ssances.

Nous présentons dans ce paragraphe tout d abord la structure informatique autour de laquelle
Sarticule cet outil. Nous présentons ensuite la bibliotheque technologique de I’ assistant et
enfin un des modules dédiés aux différentes fonctions microondes, a savoir celui dédié aux

amplificateurs de puissance bande étroite.
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[11.A. Environnement informatique

La configuration générale de I'environnement informatique de I'assistant a la conception
utilise des outils informatiques spécifiques dans le but de répondre aux objectifs que I’on
vient de decrire. La Figure IlI-1 représente schématiquement les différents ééments
composants |’ environnement informatique de |’assistant, qui a éé congu pour fonctionner

sous différentes plates-formes de travail (Windows, HP-Unix, Sun Solaris, ...).

Interfaces Utilisateur T

p— - Fichiers Templates { analyses,

- = affichage, sous-circuits...)
,.m, - TS .
oo - - - - — I  — e — e —— } = = , - T
] ¥ B
v Programmes ] = =
Recherche de applicatifs — R |-

documents S N e

Figure I11-1 : Environnement informatique de I’ assistant

L’ assistant doit pouvoir gérer tout un panel d’informations différentes, qui sont des références
sur des publications et des ouvrages scientifiques, des données technologiques sur les filieres
ou les transistors, des programmes applicatifs de régles de conception, des données propres
aux fonctions microondes, des fichiers « pré-cablés» au format d’'un logiciel de simulation
hyperfréquence, des fichiers d’aide, ou encore I’ ensemble des conceptions réalisées au niveau
composant/ sous-circuit/ circuit. Par consequent, il va de soi que I’éément principal de la
structure informatique de |’ assistant est |a base de données, qui permet de stocker de maniéere
structurée toutes ces informations. De plus, des IHMs (Interfaces Homme-Maching)
permettent de gérer les flux d'informations entre cette base de données et |e concepteur, qui

effectue sa conception sur un logiciel de simulation hyperfréquence commercial.
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Enfin, il est important de signaler que les outils de I’environnement informatique de

|" assistant on été choisi de maniére a obtenir :

- une architecture non-monolithique, facile a modifier, a mettre a jour et a personnaliser,
de fagon a ce que cet outil puisse suivre les avancées technologiques et |es besoins des

concepteurs.

- un outil facile a utiliser dans un environnement ouvert, de telle sorte que les concepteurs
puissent intégrer leur propre expérience, leurs programmes applicatifs, etc., sans
toutefois avoir besoin d’ étre des spécidistes en informatique.

A.1l. Labase de données

la Le systeme d' exploitation MySQL [117]

Le serveur de bases de données utilisé dans |le cadre de cette application est MySQL. MySQL
est un SGBD (Systeme de Gestion de Base de Données) de type SQL (Structured Query
Language ou langage de requéte structurée), ‘Open Source’, puissant, rapide, multi
utilisateurs, multi plateformes et en libre utilisation (sous certaines conditions : licence GPL).
MySQL est développé, distribué et supporté par la société MySQL AB.

MySQL a surtout la particularité d étre un serveur de base de données relationnel. Les
données sont stockées dans des tables séparées plutdt que de tout rassembler dans une seule
table. Cela améliore la rapidité et la souplesse de I’ensemble. Les tables sont reliées par des
relations, qui rendent possible la combinaison de données entre plusieurs tables durant une
requéte. Le SQL dans MySQL signifie « Structured Query Language », qui est le language

standard pour les traitements de base de données.

1.b. Conception de labase de données relationnelle

La conception de la base de données est une étape cruciale qui va permettre d’aboutir a un
systéme d'information fonctionnel, reflétant une réaité physique. Pour cette phase, la
méthode MERISE [118] a été utilisée pour concevoir le modéle conceptuel de données
(MCD), sur lequel on s appuie ensuite pour le développement de |’ application. Le MCD a
pour but de décrire de facon formelle les données qui seront utilisees par le systéme

dinformation. Il s'agit donc d'une représentation des données, facilement compréhensible,
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permettant de décrire le systeme d’information a I’aide d entités et de relations entre ces

entités.

i Les entités
On appelle entité la représentation d’un éément matériel ou immatériel ayant un réle dans le
systéme que |I’on désire décrire. Dans le cadre de notre application, nous pouvons prendre
pour exemple I’ entité ‘transistor’. Une entité est décrite par son libellé et par ses attributs qui
décrivent la liste de ses propriétés. Pour notre exemple |’ entité de libellé ‘transistor’ (Figure
[11-2) comporte les attributs nom, nombre de doigts, largeur de doigts, largeur totale, date de
mise a jour, validité et description qui sont les données élémentaires permettant d'identifier

clairement un transistor donné.

transistor

identifiant I <=
nom VASD =0=
nombre_doigts Sl <=
largeur_doigt LF <=
largeur_transistor  LF
date_mise_a jour D <=
wvalidite Sl SOk
description VATOD

Figurelll-2 : Entité ‘transistor’

Une occurrence d’ une entité est un élément individuel qui appartient al’ entité, c'est-a-dire qui
est une instanciation de I’ entité. Par exemple, chaque nouveau transistor que |’ on va décrire,

constituera une instance de |’ entité ‘ transistor’ .

De plus, a chague instance est affecté un identifiant. Un identifiant est un attribut d'entité ou
un ensemble dattributs d'entité, dont les valeurs identifient de maniére unique chague

occurrence de I'entité. L'identifiant dansle MCD correspond alaclé primaire.

ii Lesrelations

Une relation (appelée auss association) représente les liens sémantiques qui peuvent exister
entre plusieurs entités. Si I’on rajoute a notre exemple une entité ‘filiere’, avec ses différents
attributs, on peut définir une relation du type «appartient a» entre I’entité ‘transistor’ et
I’entité ‘filiere’ pour représenter |’ appartenance d’un transistor a une filiere (Figure I11-3). On

peut éventuellement gjouter des propriétés a une relation.
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transistar

identifiant | <0=
nom VASO  <0= identifiant | =0=

nombre_daigts 5l <0 | 11 " gppatienta % o.n o WAZD =0=
largeur_doigt LF =0= wersion |
largeur_transistar  LF %, I date_misa_a_jour [ <0z

filiere

date_mise_3_jour D 0= substrat WA1D
validité 5l z0= validita Sl 0=
description WaA00 langueur_grille LF

Figure I11-3 : Relation entre les entités ‘transistor’ et ‘filiere

Enfin, les cardinalités permettent de définir les conditions de participation d’ une entité a une
relation. La cardinalité d'une relation est composee d un couple comportant une borne

minimale et une borne maximale, intervalle dans lequel |a cardinalité peut prendre savaleur :

- la borne minimale (généralement O ou 1) décrit le nhombre minimum de fois qu’une

entité peut participer aune relation

- la borne maximale (généralement 1 ou n) décrit le nombre maximum de fois qu’une

entité peut participer aune relation

Dans I’exemple de la Figure I11-3, la cardinalité (1,1) affectée a |’ entité ‘transistor’ signifie
gu’ une instance de transistor appartient a une filiere (minimum 1), et ne peut appartenir qu’a
une et une seule filiere (maximum 1), tandis que la cardinalité (0,n) affectée al’ entité ‘filiere

signifie qu’ unefiliere peut comporter de 0 an transistors.

Ainsi, en définissant tous les éléments qui vont constituer des entités, et en définissant les
relations existantes entre ces entités, on construit au fur et a mesure le modée conceptuel de
données complet de notre application (Figure 111-4), qui va servir de point d appui pour le

dével oppement de I’ assistant ala conception.

Figure I11-4 : Modéle conceptuel de données de |’ assistant
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l.c. I mplémentation de |a base de données

Le MCD représente graphiquement la structure logique globale d'une base de données,
indépendamment du logiciel ou de la structure de stockage des données. Une fois établi, il est
donc nécessaire de I'implémenter dans un systeme de gestion de base de données (SGBD),
c'est-a-dire le traduire dans un langage de définition de données. Pour cela, il est nécessaire de
traduire le MCD en un modéle physique de données (MPD), qui spécifie les modalités
physiques de mise en oeuvre de la base de données. Ce MPD permet ensuite de générer les

scripts de création (ou de mise ajour) de la base de données.

Pour notre application, nous avons choisi le logiciel « Power AMC » de la société Sybase. Ce
logiciel nous permet de créer le MCD, puis de générer le MPD, et enfin de générer les scripts
de création de la base de données pour le SGBD que nous avons choisi, a savoir MySQL.
Lorsgue des modifications, ou bien des mises a jour, sont a faire sur la structure de la base de
données, il suffit de modifier le MCD ; ces modifications sont alors répercutées sur le MPD, a
partir duquel il est possible de générer des scripts de mise a jour de la base de données. Les

modifications effectuées sont de fait synchronisees avec la base de données existante.

A.2. LesInterfaces Homme-Machine (IHMS)

Les interfaces homme-machine (IHMs) interactives entre I’ outil d assistance a la conception
et les concepteurs sont développées en langage Java a |'aide de I’environnement de
développement intégré (ou IDE pour Integrated Devel oppement Environnement) Eclipse. Les
choix de ce langage de programmation et de cet IDE ont été fait pour des raisons de

portabilité, de convivialité, et de facilité de développement des interfaces graphiques.

2a  Java[119][120Q]

Java est un langage objet, trés proche du langage C++ au niveau de la syntaxe, mais toutefois
plus ssimple. En effet les principales caractéristiques critiques du langage C++ ont été
supprimées, a savoir les difficultés liées aux pointeurs, a la surcharge d' opérateurs, a
I” héritage multiple, a la libération de mémoire, etc... Java est de fait beaucoup moins rapide

gue le langage C++, maisil gagne en portabilité ce qu'il perd en rapidité.

Une caractéristique majeure du Java repose sur la notion de machine virtuelle Java, lors de la

compilation d'un fichier source. Contrairement aux langages compilés traditionnels, pour
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lesquels le compilateur crée un fichier binaire directement exécutable par un processeur
donné, le code source Java est compilé en un langage intermédiaire (appel € pseudo-code). Ce
pseudo-code n'est pas exécutable directement, mais doit étre interprété par une machine

virtuelle tournant sur une plate-forme donnée.

Fichier
source

/ l \l compilation

Fichier
source

Pseudo
code

LN

\I’ pré-compilation

compilation
exécution

Fichier Fichier Fichier
compilé compilé compilé
Linux Windows Unix Machine Machine Machine
) virtuelle virtuelle virtuelle
exécution Linux Windows Unix
Systeme Systeme Systeme T T T exécution
Linux Windows Unix
Systéme Systeme Systeme
Linux Windows Unix
(a) (b)

Figure I11-5 : Processus de compilation — exécution

(a) pour un langage compilé traditionnel, (b) en langage Java

Ainsi, pour peu qu'une plate-forme posséde une machine virtuelle fonctionnant sous son
systeme, celle-ci est capable dexecuter n'importe quelle application Java. Cette
caractéristique est magjeure, car ¢'est elle qui fait qu’un programme écrit en Java est portable,

c’ est-a-dire gu'il ne dépend pas d' une plate-forme donnée.

Pour I’ outil d’assistance a la conception, nous utilisons la version ‘2’ de Java, qui comporte
des amédliorations multimédias, avec notamment la possibilité de développer des interfaces

utilisateur graphiques avec Swing [121].

2.b. Eclipse[122]

Pour le développement de I’ application, nous utilisons I’ environnement de développement
intégré Eclipse, qui est une plate-forme modulaire permettant de réaliser des développements
informatiques. Eclipse est gratuit, «open-source» et extensible. Eclipse est avant tout un
socle applicatif capable de charger des modules de développement, dont la partie de

développement Java que nous utilisons. Il permet également de gérer des ensembles de
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ressources (projets, fichiers, répertoires, ...), et comprend des modules pour la création
dinterfaces graphiques cohérentes (module de développement Swing en ce qui nous

concerne).

Un des principaux intéréts pour des informaticiens peu expérimentés, c’est la possibilité de
pouvoir développer de maniére visuelle les interfaces graphiques de I’ application (Figure
[11-6), qui soient synchronisées avec le reste du code. Eclipse propose également des
fonctionnalités de «débuggeur » trés efficaces, ains que des facilités pour le travail
collaboratif entre plusieurs dével oppeurs.

4= Java - TransistorCharacterization.java - Eclipse Platform =18 x|
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IS-HEa|ls -S| -*-s-[daFe-||® 7w e-

[ | [ T2 Packege Explorer | s 47 = x || ipatsbascheference properties > | X ] B
2 i poweram, plifer =] [y Selecfms/DetabaseReference. properties A s =
8 start 77 Mar
o Lo quee Proj Value
@ -[J] DislogConnection.java S8 Choose Bean .. | I
<3 MenuPrincipal java S bzi fg‘;ig“;”“
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Figure I11-6 : Plate-forme de dével oppement Eclipse

2.c. «JavaDataBase Connectivity » (JDBC)

Un des points clés de I’ application réside dans les connections entre les interfaces qui sont
dével oppées d' une part, et la base de données. En effet, les interfaces proposees a I’ utilisateur
doivent permettre une sélection et une consultation facile et rapide des données de la base, et
doivent donc pour cela exploiter directement les possibilités offertes par le langage de

requétes structurées SQL. Ceci peut étre réalisé grace a la technologie JDBC (pour Java
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DataBase Connectivity), qui est un ensemble de classes permettant de développer des
applications capables de se connecter a des serveurs de bases de donnée (pour nous le SGBD

MySQL). Cette technologie bénéficie des avantages de Java, dont |a portabilité du code.

La bibliothéque de classes JDBC se charge de trois éapes indispensables a la connexion a une

base de données :
- lacréation d' une connexion alabase
- I’envoi d'instructions SQL
- I’exploitation des résultats provenant de la base

La Figure I11-7 illustre la connexion de notre application Java a notre SGBD MySQL viala
technologie JDBC. L’utilisateur interagit avec les IHMs de I’application, et par ce biais
envoie des requétes sur les données de la base. Ces requétes sont centralisées, puis
transformées en instructions SQL gréce a la technologie JDBC, qui effectue la connexion
avec le SGBD, et lui transmet les instructions. Les résultats suivent alors le chemin inverse

jusqu’aparvenir al’ utilisateur.

Envoi des requétes

—>
— —
3 Accé}s 5
- IHMs centralis requétes
Utilisateur Java d la base soL MySQL
< de donné
— <
«——
Envoi des réponses
Java JDBC SGBD

Figure I11-7 : Connexion de I’ application Java au SGBD vialatechnologie JDBC

Nous avons fait le choix de centraliser les acces a la base de données a |’aide de classes
dédiées, un peu a la maniére d'un serveur d applications, d'une part afin d’ améiorer
I efficacité de la relation avec la base de données, et d’ autre part afin que I’ application ne soit
pas trop intimement liée au SGBD utilisé (un changement de SGBD nécessitera de modifier
les classes de I'acces centralisé, mais pas toute |’ application). D’autre part, cette couche
tampon dans laguelle les requétes et |es résultats a ces requétes transitent, présente |’ avantage

de pouvoir intégrer un contrdle d’ acces.
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A.3. Architecture et fonctions principales de |’ application

L’ outil d assistance ala conception repose donc sur une base de données relationnelle, qui est
I’élément fondamental de I’outil, et des IHMs développées en Java permettant de gérer les
flux d’informations entre cette base de données et le concepteur qui effectue sa conception sur
un logiciel de simulation commercial. La Figure I11-8 montre |’ interface de lancement et de
connexion al’ assistant. Cette connexion se fait par un systéme d’identifiant/ mot de passe afin
de sécuriser |I'application et d assurer la confidentialité des informations contenues dans la
base de données. En effet a partir de la connaissance de |’identité de I’ utilisateur connecté,
I”application contrble I’accés qu’'a cet utilisateur aux différentes données de la base, en
différenciant les données auxquelles il a acces et qu’il peut modifier, les données qu’il peut

consulter mais pas modifier, et les données auxquelles il n’a pas acces.

mMicrnwave Design Assistank ll

Login |ma||et |

Password |”“““1 |

i® Windows
Platform used :

i Solaris

\ |
TRANSICIEL

AR RN

IRCOM

Figure I11-8 : Interface de lancement de I’ assistant

On voit de plus sur cette interface de connexion (Figure 111-8), que I’ utilisateur peut indiquer
la plate-forme de travail qu’il utilise, et il peut également choisir lalangue qu’il souhaite pour
les interfaces de I’ application. L’ application a été congue pour étre completement portable,
afin de pouvoir fonctionner sous différentes plates-formes de travail (Windows, Sun Solaris,
HP Unix, ...). L’information sur la plate-forme de travail utilisée permet aors de charger le

driver JDBC le plus approprié. Concernant la langue dans laquelle les interfaces de |’ assistant
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sont affichées, et que I’ utilisateur peut choisir au démarrage de |’ assistant, la version actuelle
propose |'anglais et le francais. Il est cependant a noter que I'aspect linguistique est traité
gréce a un fichier ressource (sous la forme d’un fichier texte), qui fait en quelque sorte office
de dictionnaire. Pour développer une version de I’ assistant dans une nouvelle langue, il suffit
par conséquent de créer tout simplement une nouvelle version de ce fichier dictionnaire

correspondant aux messages et mots utilisés par les interfaces.

3.a  Architecture

L’ architecture fonctionnelle de I’ assistant peut étre présentée a partir de I’ interface du menu

principa de celui-ci (Figure I11-9). Ce menu principal propose :

- un socle fonctionnel, avec différentes fonctionnalités utilisateur, de recherche dans la

base, ou administrateur

- une bibliothéque technologique, spécialement dével oppée pour gérer toutes les données

technologiques

- différents modules, propres aux différentes fonctions micro-ondes, développés pour
aider et guider I’ utilisateur lors de la conception d’une fonction micro-onde donnée.

Un guide de conception constitue le coaur de chague module.

RI=

User Menu Database Search

MAIN MENU

AMPLIFIERS

Narrow-band Power Amplifiers

OSCILLATORS

Dielectric-Resonator Oscillators

Technological Library 7 |it|

Figure I11-9 : Menu principal de |’ assistant
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Le premier module qui a été développé au sein de I'application est consacré aux
amplificateurs de puissance bande-étroite. La bibliothégue technologique et le module pour la
conception d amplificateurs de puissance bande-étroite sont décrits dans les paragraphes 111.B
et 111.C.

3.b. Fonctionnalités utilisateur

i Informations sur les utilisateurs

La premiere fonctionnalité utilisateur de I'assistant est une fonctionnalité standard
d’ information sur les utilisateurs de I’ assistant. Ainsi chague concepteur a a sa disposition un
carnet d' adresse des différents utilisateurs de I’ outil, par organisme d’ appartenance, avec une

liste de renseignements (nom, prénom, fonction, organisme et coordonnées compl étes).

zl
USER INFORMATION
T Login :
B3 cHES | MName [cAMPOVECCHIO |
%= ADMINISTRATEUR ches :
DEMO derno First Name |Miche| |
35| MALLET alain :
: Job
B I RCoM § |F'r0fesseur |
T2 ADMINISTRATEUR ircom Organization IRcom =
CAMPOVECCHIO michel |-
ga| DELLIER stéphane | Divisien [Circuits et Dispositifs NL |
B 7 TRANSICIEL :
ADMINISTRATEUR transiciel |||  Site |Limoges |
QUERE annick :
Email |camp0@ircom.uni|im.fr |
Phone |s55 457 206 |
Fax |555 457 565 |
Address

123 awenue Albert Thomas
47 060 Limoges
FRAMCE

Last Update : 2003-04-02

| Change password N Update Information | W D |

Figure I11-10 : Interface d’ informations sur les utilisateurs

De plus, chague utilisateur a la possibilité via cette interface de modifier ses informations

personnelles, et également de modifier son mot de passe de connexion al’ assistant.
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i Programmes utilisateurs

La deuxiéme fonctionnalité utilisateur de I’ assistant est beaucoup plus spécifique, puisqu’elle
offre aux utilisateurs la possibilité d’intégrer leurs propres programmes dans I’ assistant. Ces
programmes peuvent étre ecrits dans n’importe quel langage, que ce soit en Java, C++ ou
autre. Ce premier niveau d'intégration des programmes utilisateurs implémente juste le lien
entre I’ assistant et I’ exécutable du programme.

Une possibilité plus avancée qui sera offerte a terme par |’ assistant est la possibilité pour les
utilisateur de créer leurs propres interfaces Java, al’aide de la plate-forme de développement
Eclipse, afin dassocier étroitement leurs programmes a l'assistant. Le Java permet
d’ encapsuler du code natif (par exemple un programme C++), ce qui dispense I’ utilisateur de
réécrire son programme en Java. De plus, I'utilisateur aura acces a une bibliotheque de
méthodes spécialement développées, qui lui permettront d’ effectuer Iui-méme facilement des
requétes SQL sur les données de la base, et qui lui permettront par ce biais d' utiliser son
programme directement avec des données de la base. Enfin, I’ utilisateur pourra s appuyer sur
des fichiers d'aide sur le développement des interfaces, sur les méthodes permettant

d effectuer des requétes SQL, et sur I’intégration de sesinterfaces al’ assistant.

Cette fonctionnalité permet d avoir un outil ouvert et évolutif, facilement personnalisable par
I utilisateur sans que celui-ci ait forcément des connai ssances avanceées en informatique.

3.c Fonctionnalités de recherche dans la base de données

Comme nous |’avons vu jusgu’ici, I’éément principal de I’outil d’assistance a la conception
est la base de données. Il est donc naturel de proposer a I'utilisateur des interfaces lui
permettant d’ explorer la base de données, de rechercher et de récupérer des données a partir
de criteres spécifigques. Etant donné que chaque éément de la base est associé a ses
spécifications dans une table, la sélection d’ un éément est réalisée en utilisant des requétes
SQL qui traduisent les critéres de sélection de I utilisateur.

L’assistant comporte donc plusieurs fonctionnalités de recherche dans la base (et les
interfaces associées), différenciées suivant le type d’élément faisant I’objet de la recherche.

Ces fonctionnalités, qui sont également utilisées dans les guides de conception de chaque
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module, sont accessibles directement depuis I’interface principale de I’ assistant (Figure 111-9)

avec le menu ‘ Database Search’.

i Recherche defichiers ‘templates’_génériques et instancies
L’ utilisateur peut rechercher et récupérer directement des fichiers ‘templates de simulation
implémentant une méthodologie, au format d’un logiciel de simulation, et I’ enregistrer dans
un répertoire de travail. Il peut également rechercher un fichier ‘template’ schématique,
implémentant un sous-circuit passif (circuit d’adaptation, de polarisation, ...). Ces fichiers
‘templates peuvent étre des fichiers génériques, ou bien des fichiers instanciés, c'est-a-dire
adaptés a un cas particulier. Dans le cas des fichiers instanciés, la recherche s effectue sur les
spécifications associées par exemple au sous-circuit. La notion de fichier ‘template,

générique et instancié, est détaillée au 8A 4.

ii Recherche defichiersd aide

La recherche peut aussi s effectuer sur des fichiers d’aide pour récupérer les fichiers d' aide
(au format Acrobat Reader) détaillant le principe et les parametres d’une analyse ou d’'un

circuit.

iii Recherche d’ une conception réalisée

La recherche d' une conception réalisée permet de récupérer toutes les informations d’une
conception existant dans la base de données (circuits, sous-circuits, spécifications,
simulations, mesures, ...). Cette fonction assure la réutilisation efficace des conceptions
enregistrées dans la base, en permettant d’ explorer la base a un niveau circuit, dans |’ objectif
de trouver une conception d§a enregistrée dont les performances (fréguence, puissance,
rendement, ...) sont proches de celles spécifiées.

La Figure 111-11 présente I’ interface permettant de rechercher une conception d amplificateur
de puissance d§aréalisée. L’ utilisateur peut effectuer sa recherche suivant plusieurs criteres:
spécifications, topologie, nom, date, ... La récupération des données, quant a elle, peut
s effectuer soit dans une conception en cours, soit comme initialisation d une nouvelle

conception. De plus, I’ utilisateur a la possibilité de récupérer les données de la conception
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dans leur ensemble, ou bien de récupérer uniquement les parties de la conception qui

I"intéresse.

x
SEARCH OF AMPLIFIER

RECOVERY OF AMPLIFIER PARAMETERS

® Specifications (! Architecture _) Name
Search
"1 Final Repaort _I Date of realization
Design recovered
SEARCH OF SPECIFIC AMPLIFIERS
[] Define the design to recover amplifier parameters : | i \
[¥l Initialized a new design Define
BLOCKS SELECTION
) Power Stage
) Bias Circuit
(_) Matching Circuit
(_) Driver Stage
2 All Design Recavery of infarmation |

Figure I11-11 : Interface permettant |a recherche d’ une conception réalisée dans la base

iv Recherche documentaire

La derniere fonction de recherche dans la base de données concerne la recherche
documentaire, qui permet de chercher des références de travaux scientifiques (articles,
publications,...). Cette recherche s effectue pour chague module a partir de mots clés, qui
vont donner acceés a une liste de références, avec pour chaque référence, le nom des auteurs,
un résumé, et éventuellement le lien vers la publication en ligne. Malheureusement, pour des
raisons de droits d’ auteurs, on ne peut pas stocker dans la base de données | e texte intégral des

articles ou des publications.

3.d. Fonctionnalités administrateur

Dans le cadre de I’ application, il a été créé un compte utilisateur particulier, qui est un compte
administrateur local (pour une société donnée). La connexion en tant qu’administrateur a
I"assistant permet d accéder a I'interface d’administration de I'assistant (Figure 111-12). A

partir de cette interface, différentes fonctionnalités sont accessibles.
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La premiéere fonctionnalité sert a I’administrateur pour configurer les différents chemins
d acces nécessaires au bon fonctionnement de I'assistant. 1l S'agit par exemple du chemin
d accés au répertoire d'instalation de I’ assistant, dans lequel on a par défaut |’ arborescence
permettant de stocker |’ ensemble des fichiers communs aux utilisateurs, ou encore du chemin
de I’exécutable d’ Acrobat Reader qui permet la lecture et I’ affichage des différents fichiers
d aide.

L’administrateur a également la possibilité de gérer les fichiers contenus dans la base, et
notamment pour en insérer de nouveaux, que cela soit des fichiers d’aide ou des fichiers

templates au format d'un logiciel de simulation hyperfréquence.

x

DESIGN ASSISTANT ADMINISTRATION

Configuration (program path)

Inserting files in the database

Managing users

Help Interfaces Management

Library Management (articles)

Data Management (Import / Export)

2l

Figure I11-12 : Interface d administration de |’ assistant

Une interface est définie pour la gestion des utilisateurs de I'assistant, a partir de laquelle
I"administrateur peut gjouter ou enlever des utilisateurs, et modifier les informations ou les

mots de passe de ceux-ci.

Des interfaces permettent en outre la gestion des aides sur les interfaces (textes expliquant le
fonctionnement de chaque interface, qui s affichent lorsque I’ utilisateur clique sur le bouton
avec I’icone du point d’interrogation), et la gestion de la partie documentaire de la base de

données.
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Enfin, I’administrateur a acces aux modules d’ import/ export et de validation des données,

dont les fonctionnalités sont :

- I’exportation de données vers un partenaire

- I’importation de données depuis un partenaire
- lavalidation des données

- la gestion des données conflictuelles

La Figure 111-13 illustre ces possibilités de transfert de données entre deux sociétés
partenaires, offertes par |’ architecture multi-utilisateurs de I’ assistant. Un élément renseigné
par un concepteur dans sa base de données de travail, est validé par I’administrateur local du
partenaire 1 pour faire partie de la base de données de référence locale. Puis il peut étre
sélectionné et envoyé, al’aide du module d’ export, par mail ou par FTP (sous la forme d'un
fichier texte) au partenaire 2. L’ administrateur local de ce partenaire 2 utilise alors le module
d import de données, puis valide ces données, qui deviennent ainsi des éléments de la base de

données de référence locale du partenaire 2.

PARTENAIRE 1 PARTENAIRE 2

Walidation Yalidation
des des
darirées donnges

Import /
Export

Import /
Export

&

| FTP ouMail |

Figure I11-13 : Transfert de données entre deux partenaires grace al’ architecture multi-

utilisateurs
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A.4. Lesfichierstemplates et |es programmes applicatifs

Deux notions sont particulierement importantes au sein de I’ outil d’ assistance a la conception,

il s'agit des fichierstemplates, génériques et instanciés, et des programmes applicatifs.

4.a. Lesfichiers templates

Les fichiers templates implémentent une topologie (circuit d adaptation ou de polarisation, de
stabilisation, ...) ou une technique de simulation (stabilité non-linéaire, linéarité, optimisation,
...). lIs sont développés au format d’'un logiciel de simulation hyperfréquence commercial
(par exemple ADS d’ Agilent ou Microwave Office d AWR), et il est important de noter que ces
fichiers sont les seules structures informatiques dépendantes du logiciel de simulation utilise.
De plus, ils peuvent étre facilement personnalisés pour un autre logiciel de simulation
commercial, éant donné gu'ils sont sauvegardés dans la base comme des fichiers

indépendants que |’ on sélectionne et télécharge a partir de leurs spécifications.
On distingue deux types de fichiers templates :

- les fichiers génériques implémentant I’ état initial d’un fichier de CAO (topologie ou
analyse). llIs servent de point de départ au concepteur lors d’une analyse ou de la

conception d’un circuit/ sous-circuit.

- les fichiers instances qui représentent un nouvel état d'un fichier template apres une

phase d’ optimisation CAO, répondant a de nouvelles spécifications.

Lorsqu’ un fichier template générique est modifié lors d’ un cycle de conception, il devient une
nouvelle instance avec de nouvelles specifications, pouvant étre sauvegarde dans la base de
données (Figure 111-14). Cette nouvelle instance peut aors étre réutiliste comme point de
départ pour dautres conceptions si, parmi tous les fichiers génériques et instanciés, ses

spécifications sont les plus proches des spécifications requises.
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Récupération d'un fichier
template générique template instancié

conaitiaﬁs" o Cogn'flt_rons,
—=== i5itiales |Optimisation —-== optimales
Ffr-.

CAO

& ¢. pouruncas
= Lo — ’ ——=  particulier

éte SQL

Req

Sauvegarde
nouvelles spécifications

Figure I11-14 : Création d’un fichier template instance a partir d’ un fichier générique

Le principe de stockage de ces fichiers instanciés assure la sauvegarde du savoir faire des
concepteurs et la réutilisabilité des conceptions au niveau circuit/ sous-circuits/ analyses, ce
qui peut générer un gain de temps important par la suite. De plus, gréce a ce principe,
I” enrichissement de la base de données de I’ assistant s effectue naturellement au cours de son
utilisation.

4.b. Lesprogrammes applicatifs

Dans le cadre d’une conception de circuit, tout concepteur passe un temps considérable a
effectuer des calculs répétitifs de sélection des transistors (scaling de gain et de puissance ...),
de pré-dimensionnement du circuit (nombre d’ étages, développement unitaire des transistors,
nombre de transistors par étage, ...), de calcul de contraintes sur des éléments passifs (limites
en courant DC des résistances, des lignes et des selfs, limites RF, ...). Tous ces calculs sont
donc trés colteux en temps, et de plus ne peuvent pas étre mis en cauvre sur des quantités
d’informations importantes. C’est pourquoi, afin de faire gagner du temps au concepteur, et
de profiter de la puissance de la base de données, nous avons développé des programmes
applicatifs de regles de conception, couplés ala base de données. Ces programmes permettent
d effectuer des calculs rapides sur une grande quantité dinformations et permettent

d explorer par exemple des configurations de circuits trés variées.
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Un exemple de ces programmes applicatifs est présenté au 8l11.C dans le cadre du module
dédié aux amplificateurs de puissance bande-étroite. Ces programmes sont développés en
Java pour ceux contenus dans |I’application, mais peuvent étre personnalisés et écrits dans
n'importe quel langage. Des fonctions de I'assistant et des fichiers d'aide permettent le
dével oppement de nouveaux programmes applicatifs et leur intégration facile dans |’ assistant
(voir 8l11.A.3.b.ii).

111.B. Bibliotheque technologique

Une des briques de base les plus importantes de I’ outil d’assistance a la conception est la
bibliothéque technologique qui regroupe toutes les données technol ogiques disponibles. Nous
avons vu dans le paragraphe 8II.A gu’ un concepteur aujourd hui, lorsgu’il dessine un circuit,
a un vaste choix de technologies de composants, et hotamment de composants actifs. Or,
parmi ce vaste éventail de technologies et de composants, |e concepteur doit réaliser un choix
judicieux et éclairé, puisque ce choix va conditionner le reste du déroulement de la

conception, et au final saréussite.

B.1. Contenu

Le premier objectif recherché par la bibliothégue technologique est donc de répertorier le
maximum d’informations sur ces technologies et ces composants, afin que le concepteur ait
tous les ééments a sa disposition pour effectuer son choix. Le choix le plus crucia pour la
conception d’un circuit MMIC étant le choix du ou des composants actifs, la bibliothéque
technologique a dans un premier temps été développée pour contenir toutes les informations

rel atives aux transistors.

Elle contient donc différentes fonderies, avec des renseignements généraux sur ces fonderies,
et pour chaque fonderie sont répertoriées les différentes filiéres. Chaque filiére est décrite par
des attributs, et comporte un certain nombre de transistors (Figure I11-15), eux aussi décrits
par des attributs. Les fichiers de mesures relatifs a un transistor, ainsi que les modeles
électriques, s'il y en a, peuvent également étre enregistrés dans la base de données. De plus,
chague transistor, peut étre caractérisé, pour une fréguence donnée et un point de polarisation
défini, au sein de la bibliothéque technologique. Des interfaces ont éé développées

implémentant toutes les étapes de la caractérisation d’un transistor, des analyses statiques et
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linéaires, aux analyses en puissance (1 a n harmoniques), en passant par la détermination de
ses impédances de charge optimales. On va ainsi définir dans la base de données un mode de
fonctionnement du transistor. Toutes les performances de ce mode de fonctionnement peuvent
étre obtenues a partir de données fonderie, de mesures, de simulation, ou encore par
déduction.

-nom
- fonderie - nombre dg doigts
-nom - largeur doigt

- modéles disponibles

- version - fréquence limite
- substrat I

- type de transistor - tension d'avalanche

i - tension ohmique

|
i Différents fonctionnements :
| | |
\ 4 \ 4 \ 4 v
Fondeur Simulation Mesure Déduction
- fréquence de définition - puissance de sortie
- point de polarisation - rendement
- classe de fonctionnement - puissance consommeée
- impédances présentées -3

-gain -
Figure I11-15 : Contenu de la bibliothéque technol ogique

Un composant actif donné, prenons ici un transistor de puissance, d une filiére donnée, peut
étre utilisé dans plusieurs amplificateurs de puissance, de telle sorte que son optimisation en
puissance est souvent requise, et repose sur le méme cycle d’analyse linéaire et non-linéaire.
Par conséquent, pour un transistor de puissance qui a déa été caractérisé, ses fichiers
templates de simulation (format CAQO), donnant les paramétres optimums pour un point de
fonctionnement donné, sont sauvegardés dans la base de données avec leurs specifications. Ils
peuvent donc étre récupérés a partir de requétes sur leurs spécifications, et étre efficacement

réutilisés comme point de départ par un autre concepteur utilisant le méme transistor.

Des données technologiques sont dé§a comprises dans la base de données de I’ assistant, et
vont étre enrichies a chague fois gu'un concepteur va renseigner une nouvelle filiere, un
nouveau transistor, ou un nouveau mode de fonctionnement d’ un transistor. Tout cela va

constituer une mine d'informations sur lesquelles des calculs rapides vont pouvoir étre
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effectués, automatises par des programmes, de comparaison et de sélection, voire d’ évaluation

des performances.

La bibliotheque technologique de I’ outil d’ assistance ala conception a dans un premier temps
été développée pour les transistors sur puce, utilisés dans la conception des circuits MMIC.
Elle est actuellement étendue aux transistors packagés, utilisés pour la conception des circuits
hybrides. La structure informatique de la bibliotheque a de toute facon été prévue pour
pouvoir étre éendue a tous types de composants, actifs ou passifs. Par exemple, dans le cadre
du développement du deuxieme module de I’ assistant dédié aux oscillateurs a faible bruit de
phase, la bibliotheque est étendue aux composants passifs que sont les résonateurs

diélectriques.

B.2. Mode de gestion

Un autre aspect important concernant |a bibliotheque technologique est son mode de gestion.
La bibliothéque est constituée d’ une partie publique, qui recueille les données technol ogiques
que I'on vient de décrire, et qui est accessible a tous les concepteurs, uniquement en
consultation. La bibliotheque comporte également une partie privée propre a chaque

concepteur.

Ainsi, un concepteur A (Figure I11-16) peut consulter et récupérer les données de la partie
publique de la bibliothéque, et a une partie privée qui lui est propre, pour soit modifier des
données de la partie publique qu’il a récupéré, soit renseigner de nouvelles données, comme
par exemple unefiliére A et un transistor A. Le concepteur B alui aussi un acces aux données
de la partie publique, et une partie privée pour travailler, par contre il n’a pas acces ala partie

privée A.

Cette différenciation des parties privé/ public a pour but de préserver la confidentialité des
informations d’'une part, mais aussi d’ assurer la validité de ces informations. On peut en effet
supposer que le concepteur A soit par exemple un concepteur débutant, ou bien qu’il soit
entrain de faire des tests, et qu'il rentre des informations fausses. Il n’'est alors pas judicieux
que le concepteur B puisse se servir de ces informations erronées comme point de départ

d’ une nouvelle conception.
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Concepteur A ConcepteurB

Consultation Consultation

Enregistrement ‘
Modification
-filiére A

-transistorA

Administrateur
Figure I11-16 : Mode de gestion de |a bibliothégque technologique

Cependant, un des principaux objectifs de I’ assistant reste la mise en commun des ressources.
Il est donc prévu une étape qui permet de faire passer une filiere A et un transistor A de la
partie privée A vers la partie publique de la bibliotheque. Cette étape passe par la validation
par un administrateur, sur requéte du concepteur A, de cette filiére et de ce transistor, qui vont
devenir unefiliére et un transistor de la bibliothéque, accessibles atous.

Ce principe de validation des données par un administrateur assure la confidentialité et la

validité des informations archivées.

B.3. Implémentation

3.a Interface principae

L’interface principale de la bibliothéque technologique est représentée Figure I11-17. Elle est
constituée de plusieurs parties, avec dans sa partie gauche une arborescence, qui permet
d avoir une vision globale et rapide de toutes les fonderied filieres/ composants répertoriés
dans la bibliotheque technologique (illustré ici pour les transistors sur puce). A chague item
de I’ arborescence correspond dans la partie droite un onglet, qui est spécifique suivant que
I’'on soit au niveau fonderie/ filiere/ composant, et qui permet d afficher tous les
renseignements sur I’item concerné. Enfin, dans la partie supérieure de I’ interface, une barre
de menu propose plusieurs fonctionnalités, a commencer par le type de composant que |I’on

souhaite. L’ utilisateur peut également choisir le mode d’ affichage qu’il souhaite pour la partie
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arborescente, avec par exemple un tri par fonderie (Figure 111-17), ou bien un tri par type de
transistor (HEMT, HBT, ...). Le dernier menu sert a gouter dans la bibliotheque

technologique une fonderie, une filiere ou un composant.

&l 1echnological Library x|

Component Display by  Add

[l Technological Library N | Foundry | Process Transistor |

B & TRIGUINT :

B W@ 025um ku pHEMT 21 | Gemeral | operating modes || A

T 2M_20%10 :

B @ UMS | Transistor name
B W HeT20P :

T HET20B_2¢30 | PPH15_4x75

B @ PPH14 :

WIPPPHIS 275 |||  Process:

S PPHIS exion |-

T PPH15_ @75

ilabl | Addfie |

O W PPH2S Component :
@ PPHZE_4x50 |
T PPH25_8x100 | Number of fingers 4 Total width
B @ Wik :
ﬁ HEMTWIMN 2 Width of one finger 75.0 pm pm
Date 2004-03-16
Description :

2D

Figure 111-17 : Interface principal e de la bibliothéque technologique

Les onglets de la partie droite de I'interface permettent d’ afficher les renseignements sur les
fonderied filieres/ transistors, avec bien entendu un lien les reliant (un transistor appartient
toujours a une filiere, qui elleeméme appartient a une fonderie). Ces renseignements, trés
généraux pour le niveau fonderie (nom, coordonnées, site web, ...), se complétent jusqu’au
niveau composant (ici transistor). L’onglet transistor est [ui-méme composé de plusieurs

onglets:

- un onglet général (Figure I11-17), qui renseigne sur les caractéristiques principales du
transistor (nom, nombre de doigt et largeur d’ un doigt, développement total, date de

mise ajour, et éventuellement une description).

- un onglet modes de fonctionnement (Figure [11-18), qui permet de lister les différents

modes de fonctionnement d’un transistor qui existent dans la base de données. C'est a
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partir de cet onglet que le concepteur peut aussi en gjouter un nouveau, accéder a un

existant, ou en copier un, par exemple de la partie publique dans son espace de travail.

- un onglet modéles disponibles (Figure 111-18) qui permet de lister les différents modéles
électriques disponibles de ce transistor, suivant le logiciel de simulation utilisé. Cet

onglet permet de télécharger ces modéles, et d’ en gouter de nouveaux.

- un onglet mesures qui permet de lister tous les fichiers de mesure existant sur ce

transistor. La encore, I’ onglet permet de télécharger ces fichiers, ou d’ en rajouter.

| Foundry | Process Transistor | | Foundry | Process = Transistor |

General ~ Operatingmodes | Available models | Measurements | Addfile | General | Operatingmodes = Availablemodels | Measurements | Addfile |
View View
List:

Designer /| QOrigin | Goal | Class | Freq | Gain | Pout | PDensity | PAE | PDC | Valid]
DELLIER | ieasurements | efficiency B 80 | 180 | 180 2648 500 | 1800 | no
DEMO Simulation gain ) wo | 1o | za 4108 470 | 2500 | yes |7

TYFE/ | DESIGNER | SOFTWARE | lin | %in | lout | Vout | Filename | WALD | |
- Linear DELLIER ADEZ003 0.0 -0.65 720 33 AT E_lin_dsn no -

Non-linear DELLIER | Microwave Office| 0.0 0.0 00 00 | 475_nl_SDD.dsn  no E

Select a model to view details on it:

4]

4 Y]

\ Add a operating mode | comw || wview ||  pelete | ‘ Add amodel | ‘ Download this model |

Figure I11-18 : Onglets ‘ modes de fonctionnement’ et ‘ modeles disponibles’ d’un transistor de

la bibliotheque technol ogique

La bibliotheque technologique propose donc des informations trés complétes sur les
transistors, et permet de rassembler dans un méme outil, toutes les ressources technologiques
nécessaires au concepteur. Un niveau supplémentaire de richesse des ressources est franchi

avec la partie modes de fonctionnement des transistors.

3.h. Maodes de fonctionnement d’ un transistor

Comme nous I’avons vu au 811.B.3.b, un des points clés pour la conception d’ un amplificateur
de puissance est la détermination des conditions optimales de fonctionnement des transistors
utilisés. Une interface (Figure 111-19) a éé spécialement développée dans le cadre de la
bibliothéque technologique, implémentant toutes les étapes nécessaires a la détermination
d'un mode de fonctionnement d’'un transistor. Ces étapes concernent les caractéristiques
statiques et petit signal du transistor, la détermination de ses impédances de charges

optimales, ains que les analyses en puissance monoporteuse, voir bi et multi-porteuses. Le
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concepteur doit tout d'abord renseigner les informations générales du mode de
fonctionnement (Figure 111-19), puis peut dérouler chacune des étapes. Chaque étape peut étre
renseignée soit a partir de données fondeur, soit a partir de résultats de simulation, soit encore

apartir de données de mesures.

x4

General | General Information

B {rDCHY ;
& 1V simulation || Process: i
E DC Y measurements ; PPH15 LTy ET 8 i
E] DG Y pulsed measurame Witdth of one finger : 750 pm

B {3 § parameters || Transister name : -
By S simulation § PPH15_4x75 ity SUCURIL

E 8 measurements :
E] 5 pulzed maasuremants :

B Optimum impedances Main origin :

" : i i -
[ Substitute generators : ‘Slmulatlun | Class A -
[& Load-Pull simulation g
Load-Pull measurements Goal Bias Point
B Power 1-Tane : (gai - nt Output nt
@y Power simulation || =an hd ,_np 2t ,—p =0
Power measurements ; M (it M td
=] O %werz-Tones Definition frequency Input voltage Output voltage
Power 2T simulation : 10.0/ GHz
: : -0.55 | W 32 v
Power 2T measurements |
B Power n-Tones || Limit frequency

@ Power nT simulation 70.0/ GHz ESETIT S

PowernT measurements

Date
2004-05-25

L2llo)]

Figure 111-19 : Interface pour la caractérisation d’ un mode de fonctionnement d’ un transistor

Pour illustrer la rédisation d'une étape en simulation, la Figure 111-20 montre le panel
permettant |a saisie des résultats de la détermination des impédances optimales du transistor,
résultats obtenus a partir d’'une simulation du type « Load-Pull ». Ce panel, outre la partie
pour la saisie des résultats et |’ enregistrement du fichier de simulation, comporte trois autres

onglets:

-un onglet ‘modéle utilis€ permet au concepteur de créer un lien vers le modée

électrique du transistor qu'il utilise pour sa simulation.

- un onglet ‘fichiers templates’ lui permet de télécharger les fichiers templates générique
de smulation pour cette éape, dans un format CAO, ains que le fichier d' aide
associé. Les fichiers templates de simulation de type « Load-Pull », et d’ affichage des
résultats, sont représentés sur la Figure I11-21. Le concepteur doit insérer son modéle
de transistor, configurer les paramétres de la simulation, et les résultats s affichent
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alors d§a mis en forme, avec ici le tracé des cercles a contour constant en gain,
puissance et rendement en puissance gjoutée, ainsi que |’ estimation des performances

et latracé du cycle de charge pour I'impédance de charge choisie.

- un onglet ‘fichiers instanciés' lui permet de voir si des simulations « Load-Pull » ont
déja été réalisees sur ce transistor, auquel cas les conditions de ces simulations sont
listées (fréquence, point de polarisation, impédances, performances). Il peut aors
choisir une de ces simulations (la plus proche de ses besoins) et télécharger le fichier

de simulation associé pour s en servir comme initialisation de I’ étape.

[ 1ransistor Characterization x|

%Genera' | Load-Pull simulation
=] DG Y :
[& I-v simulation || Results | used model(s) | Templatefiies | Instanciatefiles |

€] DC Y measurements | :
E) DC 1V pulsed measurer; ;|| ENteryour resuits:

BS paramelers. .
18 S simulation ; ot — e
E S measurements : .

2] 5 pulsed measurernents :
iR AT : at2fo>> [ o0 |+j[ o0 | [ 00 |+j[ oo | Goal

atfa>> | a0 |+j[ 440 | [290 +j[ &0 |

[ Substitute generatars ) i ain
B, Load-Pull simulation a3fo=> [ 00 |+j[ 00 | [ oo [+j[ oo | 9
Load-Pull measurements :
Bl & Pawar 1-Tone : Bias Point
& Power simulation s Details:
Power measurements | Input current Output current
B Power 2-Tones : 0.0 ma 80.0 | mA
_ Power 2T simulation ; OIS B
Power 2T measurements : 085 v 12 v
B Power n-Tones : == :
& Power nT simulation
Power nT measuraments Simulation file :
|C:IFiIesI4x?5_LoadF'uII_1 QzHz.emp | Browse
Simulation e: Designer -

 veay |

2l

Figure 111-20 : Etape de simulation « Load-Pull » pour la détermination des impédances
optimales

191



=lsix|
Dok _Dontide_Heo

.,
SleE(a] 1] Wlen o] 9l | 8|
[WIN PP15-20 Components =] B

2] Sl mia]
e EENTNEE N EE]

Load-Pull simulation

o) T

lalx

o8l bl 5] 5] R[] o 5 5] &l ] o] @a[[a[a] > ]
(.. (01 T 0 o oo e = g T T \\@@@g

Optimum Load Impedance Selection
Obtained contours with Load-Pull Simulation

LLLLLLLL

>o0ls [/ |EIE <@

er (d
1197 1206Hz Output Vin (

sssss 30361 Consumption Power (mW)
22352

Figure I11-21 : Templates de smulation « Load-Pull »

Lorsque le concepteur a finalisé I'étape et gu'il sauvegarde ses résultats, |'assistant lui
propose par défaut de sauvegarder son fichier de simulation comme fichier instancié. Ce
fichier est aors stocké dans la base de données, avec ses spécifications, et pourra étre réutilisé

par le concepteur [ui-méme ou par un autre concepteur lors d’ une prochaine conception.

111.C. Module dédié aux amplificateurs de puissance bande-étroite

L’outil d’'assistance a la conception propose en outre, des modules spécifiques dédiés aux
principales fonctions micro-ondes. Pour une fonction micro-onde donnée, un guide de
conception, propose une démarche de conception étape par éape, des spécifications du circuit
au circuit final. A chaque éape sont associés des méthodol ogies spécifiques, des simulations
genériques (fichiers templates), et des fichiers d'aide. Bien que toutes les éapes d une
conception soient fortement imbriquées les unes aux autres (i.e. la synthese des circuits de
polarisation influe directement sur la stabilité, les charges aux harmoniques, ...), le processus

de conception peut étre pensé comme un diagramme de flux adaptable, ou chaque étape est
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décrite indépendamment. Le guide de conception implémente alors différentes possibilités de
passage d'une éape a I'autre. De plus, les gouts de nouvelles étapes de conception, de
nouvelles méthodologies, ou encore de nouvelles simulations génériques permettent de faire
évoluer et de personnaliser |e guide de conception.

Le premier module qui a été implémenté au sein de |’ outil d assistance a la conception est
dédié aux amplificateurs de puissance bande-étroite. La description du processus de
conception de cette fonction micro-onde a fait I’ objet du paragraphe 11.B de ce manuscrit. Il
S agit maintenant de voir comment nous avons implémenté le ‘script’ (gestion des interfaces
définissant I’enchainement des taches de conception en paralléle ou en série) du guide de

conception dédié a cette fonction, afin de répondre au mieux aux attentes des concepteurs.

L’ utilisateur a accés a ce module a partir de I’ interface principale de |’ assistant (Figure 111-9).
Le guide de conception est implémenté dans une interface unique, qui va évoluer au fur et &
mesure de |’ avancement d’ une conception. A |’ ouverture de cette interface, le concepteur voit
la liste de ses conceptions en cours, a partir de laquelle il choisit la conception sur laguelle il
souhaite travailler. Une interface similaire lui permet de consulter I’ ensemble des conceptions
de la partie publique de la base de données. Chague conception est repérée par son nom, ses
dates de création et de réalisation (ou de derniére modification), le logiciel de simulation

utilisé par défaut, et éventuellement un commentaire du concepteur.

Cette interface permet également de démarrer une nouvelle conception, qui va commencer par
la définition de ses spécifications.

C.1. Lesspécifications

La saisie des specifications est une étape obligatoire dans |’ assistant, pour toute nouvelle
conception. Ces specifications déterminent en effet les choix technologiques que va étre
conduit a faire le concepteur, mais aussi la topologie du circuit, ou encore les analyses et
méthodes CAO nécessaires a |’obtention de ces objectifs. De plus, ces spécifications
permettent de référencer la conception dans la base de données, et donc le soin apporté a la
saisie de ces dernieres conditionne la récupération efficace de la conception dans la base de

données.
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Dans I'interface de saisie des spécifications (Figure 111-25), on peut noter que certaines
spécifications sont différenciées par rapport aux autres. Ce sont les spécifications qui sont
nécessaires au bon fonctionnement des programmes applicatifs (‘Necessary specifications’)
gue I’on va pouvoir lancer a partir de celles-ci. Parmi les autres spécifications, la liste n’est
pas figée afin de pouvoir s adapter aux différents cas possibles, et une fonction permet de

rajouter facilement une ou plusieurs spécifications (' Add a specification’).

[#]Narrow-band Power Amplifiers =]
E My Desians :

@ CLARA ! - -

B @ IRCEAM Specifications

Specifications
Hecessary specifications for the pre-dimensionning program

SPECIFICATION | WALUE | SCALE | UMIT | PRIOEITY |
FREGQUEMCY 3 Giga Hz goal
OUTPUT POWER 26 Mone|  dBm aptimum
GAIN 18 Mane dB laweer lirmit
POWER ADDED EFFICIEMCY 23 MNone % priotity 1 =

4

Others specifications

SPECIFICATION | WALUE | SCALE | UNIT |  PRIDRITY -
CONSUMPTION POWER Milli Wi | Inot prinrifv__ ¥ || =
POWER ADDED Mone|  dBrm loptimum :
BAMDWIDTH Giga Hz yoal
MNOISE FACTOR Mone dB not priority

upper limit
lower lirit
priority 1
priority 2
priority 3
Add a specification Insertt befare |
| Delete row |

NOISEFACTOR 7|  Insertater |

Figure I11-22 : Interface de saisie des spécifications

Chague spécification est définie par sa valeur nominale, un facteur d échelle, et son unité par
défaut. Le concepteur a de plus la possibilité d’ affecter un poids sur chacune d’elles, c'est-a-
dire de définir les priorités entre les spécifications. Ces priorités permettent alors de mettre en
ceuvre un certain nombre de criteres et de regles de décision, afin d’ appliquer des regles de

conception a des contraintes multi-objectifs dans les programmes applicatifs.

La validation des spécifications de I’ amplificateur, qui peuvent toutefois ére modifiées par la

suite, donne acces ala suite du guide de conception.
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C.2. Lepré-dimensionnement del’amplificateur

A partir de la saisie de ces specifications, il est possible de lancer des programmes applicatifs
de régles de conception. Le premier programme qui a été développé, et qui est intégré dans
I’ assistant, est un programme de pré-dimensionnement de I’amplificateur de puissance. Le
principe de ce programme est, a partir de ces spécifications, et a partir de la définition de
certaines contraintes (nombre maximum d’ étages, pertes, recul en puissance, ..), d explorer la
bibliothéque technologique et ses différentesfilieres et transistors, afin de sélectionner pour le
concepteur les composants adaptés, et d' effectuer des calculs analytiques afin de construire

les topologies damplificateurs a structure arborescentes, permettant d atteindre les

spécifications.

La Figure I11-23 représente I’ interface du programme de pré-dimensionnement. Dans la partie
haute, le concepteur peut définir différentes contraintes (nombre maximum d’ étages et recul
en puissance de |’ étage de sortie et des drivers), et estimer les pertes des circuits d' adaptation

d entrée, inter-étages, et de sortie.

C_E _Nn_rr_l_!w--t.-a;nd_l'wer Amplifiers =
Bl My Designs :
=@ CLARA £
B8 RCEAM Research of Tree Topologies
Specifications :
2 Ere-;limenslnnning Maimum number of stages 4 Input losses 4 48
= Design
Driver Back-off 5 Pz) Iriter-stage leses ) 15
Durtpast hack-off i] B Output losses 0.5 dB
v Chip Transistor Packaged Transistor
Processes
Foundry L: Library 2 Transistors Selected Transistors
RSO 2 ; : - e i o :
(uMs L: PPH15 (1) |L :PPHAS_8x75 L :PPH15_8x100
| TRIGUINT L: PPH25 (1) 1L :PPHAS_ k00 L :PPHIS_4x75
W'lN L: HET20P (1) |L:PPH15_4x75 i
<
s
Technological Library Topolagies Search ® O

Figure I11-23 : Interface du programme de pré-dimensionnement

Le concepteur choisit ensuite le type de transistor qu'il utilise (chip ou packaged), et peut
effectuer un tri parmi lesfiliéres et transistors de la bibliothégue technologique sur lesguelsiil
souhaite lancer le programme applicatif. Pour cela, un ‘combo box’ lui permet d’'indiquer s il
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souhaite visualiser les filieres (et transistors) de la partie publique de la bibliotheque,

uniquement ceux qui lui sont propres, ou bien les deux simultanément.

Le programme qui est exécuté est un programme Java, mais comme nous |I’avons déa
indiqué, ces programmes applicatifs peuvent étre écrits dans d autres langages.

Apres exploration de la base et calcul applicatif, les résultats topologiques du programme de
pré-dimensionnement, veérifiant les spécifications, sont affichés dans un tableau (Figure
[11-24), avec pour chague topologie proposée, le nom de lafiliére, le nombre d’ éages, le nom
des transistors de |’ étage de sortie et leur nombre, ainsi que |’ estimation des performances de

cette topologie (puissance de sortie, gain, rendement en puissance gjouteg, ...).

[giNarrow-band Power Amplifiers x|
El My Designs :
@ CLARA o a a
5 @ ROEAM Results of the Pre-dimensionning Program
Specifications
B Pre-dimensionning M* | PROCESS | MBSTAGES | TRAMSISTOR | MB_TRAMS | Pout | PAE | GAIN==| PDC
Results 2 [FIFIHA 5 2 FPH15_8x100 2 275 389 321 1418
Design 4 FPH15 2 PPH15_8x100 2 274 384 a1 1418 |2
7 FPH15 2 FPH15_4x7a 2 26,5 275 a4 1691
9 PFPH14 - v = —— =5 =" = -
12 FRH15 ﬂnmpliﬁer Topology x|
14 FPH15
1 PPH1S Foundry Ums Process FPH1S
3 FFH14
5 EEHI5 Frequency 80  GHz
3] PFH14
1 PFPH14
) FPH15
10 FPH15
13 PFPH15
18 PPH1& >— —
16 FPH15
Blocks Number of transistor 1 2
Transi! name PPH19_4x75 PPH15_8x100

Bias class A A
Main origin Simulation Measurerments

Goal gain power

Performances

Output power 275 dBm Consumption power 1419 mwW ?
Efficiency 384 % Gain 321 B b

Figure 111-24 : Interface d’ affichage des résultats du pré-dimensionnement

Ces resultats peuvent étre triés et classés suivant différents parametres, et chaque topologie
peut étre visualisée sous la forme d' un schéma blocs avec ses principales caractéristiques
(Figurelll-24).

Le concepteur peut alors sélectionner une de ces topologies comme point de départ de sa
conception. Cette sélection a pour effet d'initialiser le guide de conception a partir de ce

résultat, ¢’ est adire le choix des transistors, |e nombre de sous-circuits a concevoir, ... Enfin,
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il est & noter que cette étape de pré-dimensionnement de |I’amplificateur reste une étape

facultative.

C.3. Lecoaur du quide de conception

Lorsgue le concepteur démarre le processus de conception en lui-méme, I’ interface principale
du guide de conception affiche I"amplificateur de puissance sous la forme d un schéma bloc
interactif (Figure 111-25), intégrant des blocs actifs (driver, puissance) et des blocs passifs. Si
une topologie du programme de pré-dimensionnement a éé choisie par le concepteur,
I’ assistant affiche le nombre d’ étages correspondant a la topologie sélectionnée. Dans tous les
cas, le concepteur a la possibilité d ajouter ou d’ enlever facilement un étage driver a |’aide
d un menu contextuel. Le concepteur peut choisir d’implémenter les différentes étapes suivant

I” ordre préconisé par le guide de conception, ou suivant ses propres critéres.

[#]Narrow-band Power Amplifiers x|
e ——
B My Designs »| | Transistor selection  Transistor |
@ CLARA 4
B @& IRCEAM :
Specifications :|  Transistor PPH15_4x75 | Transistor Characterization |
Pre-dimensionning ]
o Design : General Information | DC 1Y | (5] |
Bl Stages : Optimum Impedances Power | Power2Tones | Powern-Tones |
E-Fower . Compression 1 dB
transistor 2
active cell | | nput Power Gain PAE Origin
output passive network | || || qp g | dBm 140 | dB 20 | % —
complete stage 2 Fower simulation
B Driver 1 || | output Power Power Density Consumption Power
IEMENEn ||/ 240 | aBm B37.3 |mWimm | 350.0 | mw
active cell 2
output passive netwark | ;
: Details:
complete stage : Compression 00 dB
Input : )
Complete amplifier Input Power Gain PAE
0.0 dBm 0.0 dB 0.0 Yo
Output Power Power Density Consumption Power
0.0 | dBm 00 mWmm 0.0 vy
input J a interstage J a output J
— passive —_— —— passive — passive
neto nehuo nehwo
Transistor Transistor

Figure 111-25 : Interface principal e du guide de conception

Pour chague bloc (actif/passif), des méthodes de simulation et d’ optimisation spécifiques sont
proposees, ains que des fichiers d’aide et des fichiers templates de sous-circuit (générique ou
instance), sélectionnés a partir de leurs caractéristiques associees. A noter qu’a chaque sous-

ensemble du schéma bloc interactif de la partie basse de I’ interface, correspond une branche
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de I’arborescence de la partie gauche. Ceci a été fait pour privilégier la conviviaité de
|" assistant, avec des concepteurs qui se retrouveront trés bien dans une arborescence, tandis

gue d’ autres préféreront une approche plus visuelle.

Comme nous |'avons déa vu, I’ éape clé dans une conception d’amplificateur de puissance,
est la détermination des conditions de fonctionnement optimales des composants actifs
(polarisation, impédances au fondamental et aux harmoniques, ...), afin d'atteindre le
compromis requis entre puissance de sortie, rendement, gain, linéarité, ... Cette étape est
réalisée a travers |’interface de caractérisation d’un mode de fonctionnement d'un transistor,
que I'on a décrit dans le cadre de la bibliotheque technologique (8I11.B.3.b), et que I'on
retrouve ici, insérée sous forme de panels au sein de I'interface du guide de conception
(Figure111-25).

Lorsque I’analyse et I’optimisation des blocs actifs sont réalisées, toutes les performances
requises pour les circuits passifs (impédances entrée/ sortie au fondamental et aux
harmoniques, pertes, bande-passante, ...) sont initialiseées afin d atteindre les spécifications au
niveau bloc. Les objectifs a atteindre par le circuit d’ adaptation de sortie sont donc connus. De
plus, I’exploration de la base de données et la sélection d’un fichier template instancié, pour
ce circuit de sortie, dont les spécifications sont proches de celles requises, peut permettre
d'initialiser ce circuit d’ adaptation de sortie (topologie et valeur des éléments). Ensuite, la
conception du circuit de sortie repose sur des méthodes de simulation AC et d’ optimisation
spécifiques (fichiers templates), dont le but est de réaliser |’ adaptation en puissance (synthése
des impédances au fondamental et aux harmoniques), tout en minimisant les pertes de

transmission.

Cette étape de la conception est suivie de I’ analyse non-linéaire du dernier bloc actif connecté
a son circuit de sortie, afin d' affiner le circuit d’ adaptation de sortie en contrélant ses effets
sur les performances en puissance. A lafin de cette étape, les impédances d entrée du bloc de
puissance sont déterminées au niveau de puissance requis, et définissent les spécifications
d adaptation du bloc passif inter-étage a synthétiser. Ce processus se poursuit jusgu'a

atteindre le circuit d’ entrée final de I’ amplificateur.

Durant ce processus itératif de conception, les interactions entre les sous-circuits (passif/ actif)

sont analysees méthodiquement, et le plus tot possible afin de gagner en efficacité et d éviter
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des problemes au niveau circuit. Par exemple, il est important de vérifier la stabilité linéaire/
non-linéaire de chaque étage de puissance, avant de commencer la conception des autres

étages, et non pas uniquement alafin de la conception de I’ amplificateur complet.

Les spécifications de chague bloc du circuit sont directement reliées aux autres blocs du
circuit congu, mais peuvent également étre initialisees indépendamment, en sélectionnant
dans la base de données des fichiers templates de circuits d’ adaptation, de polarisation, ou de
circuits complets. En outre, chaque bloc du circuit est sauvegardé avec ses spécifications dans
la base de données, de maniére indépendante vis a vis de la conception en cours, afin de
permettre sa réutilisation efficace lors d’ une autre conception, en sélectionnant le sous-circuit
a partir de ses performances simulées pour les blocs passifs (niveaux d’impédance synthétises,
pertes, fréquence, ...), comme pour les blocs actifs (niveaux de polarisation, puissance, gain,

fréguence, ...).

Une fois que le processus de conception a été entierement réalise, différentes simulations
linéaires et non-linéaires sont proposees afin de valider les performances du circuit, et sa
fiabilité. L’ assistant implémente d une part des méthodes CAO classiques, d§a implémentées
dans la plupart des logiciels de CAO commerciaux (analyses de sensihilité, statistique,
stabilité linéaire, ...), maisil implémente également d’ autre part des analyses et des méthodes

spécifiquestelles que :

- des méthodes d’ analyse non-linéaire de linéarité en présence de stimuli complexes

- une optimisation simultanée des performances dans la bande (gain, adaptation, ...) et de
la stabilité intrinséque (NDF)

- des analyses de stabilité non-linéaire

Chacune de ces simulations spécifiques est associée a des fichiers template et d'aide sur la
méthode qui facilitent & la fois son implémentation CAO, I’interprétation des résultats, et les
éventuelles corrections a apporter au circuit. De plus, |’environnement informatique de
|” assistant ayant été congu pour étre extrémement évolutif, cela permet d'intégrer al’ assistant
les derniéres connaissances, avec soit la mise a jour des méthodes existantes, ou bien |’ gjout
de nouvelles méthodes.
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V. Conclusion - Perspectives

Les simulateurs CAO non-linéaires ont atteint aujourd’ hui un stade de maturité qui permet de
concevoir des circuits toujours plus proches de leur réalité physique. Cependant, dans le
méme temps, ces circuits, ains que les techniques et méthodes CAO permettant de les
concevoir, deviennent de plus en plus complexes, et nécessitent un savoir faire conséquent.
De plus, les cycles de conception sont trés consommateurs de temps, alors que les contraintes
économiques imposent des délais toujours plus courts. Le développement d outils
d assistance a la conception, capables de gérer de tres grandes quantités d’ informations, peut
alors étre une voie efficace, pour faciliter et améliorer le processus de conception des circuits

micro-ondes.

C’ est dans cette optique que depuis les travaux de Cédric Duperrier [76], nous avons modifié
I"architecture informatique de |’assistant et implémenté ses nouvelles fonctionnalités en
collaboration avec le CNES, et avec I'intervention de la société Transiciel. Aprés avoir misen
place la structure informatique de I’ assistant, a savoir la base de données de type relationnelle
et le socle applicatif en Java, nous avons développé la bibliothéeque technologique de
I"assistant et le premier module consacré aux amplificateurs de puissance bande étroite. Ces
premiers développements ont permis de valider le fait que cet outil répond bien aux
principaux objectifs qui lui étaient fixés, asavoir :

- de faire gagner du temps au concepteur, en lui permettant de manipuler de grandes
quantités d’informations, en optimisant la mise en place des méthodologies de
conception, et en assurant la réutilisation efficace des conceptions au niveau

composant/ sous-circuit/ circuit.

- de permettre au concepteur de maitriser la fonction microonde, en proposant des guides
de conception spécialisés, comprenant notamment des fichiers d'aide et des fichiers

templates (de ssimulation, circuit, ...).

- de sauvegarder et de diffuser I'expertise, en capitalisant |’ expérience d’ un groupe de
concepteurs (méthodes, cas types, simulations, ...), et en facilitant la description de

nouvelles connai ssances.
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De plus, cet outil a été développé de maniere a étre le plus évolutif possible pour ne pas figer
les connaissances a un état donné, et également dans le souci de laisser le concepteur maitre

de sa conception.

Les perspectives de cet outil d’assistance a la conception sont liées au développement des
futurs modules d' assistance pour les principales fonctions éectroniques. Un second module,
consacré aux oscillateurs a faible bruit de phase, a d’ ores et d§ja fait I’ objet d’ une étude afin
de déterminer les éapes de la méthodologie de conception, de réaliser les différents templates
d analyse spécifiques, et d écrire les fichiers d’ aide associés. L'implémentation informatique
de ce module doit maintenant étre réalisée dans |’ assistant. D’ autres pistes sont ouvertes pour
de futurs modules, dédiés par exemple aux amplificateurs de puissance large bande, voire a

des fonctions passives telles que la synthése des filtres.

D’ autre part, les perspectives de cet outil reposent également sur sa diffusion a des partenaires
académiques et industriels, au travers de groupes utilisateurs. Des modules d’'import/ export
de données entre les bases de plusieurs partenaires ont été développés afin de faciliter
I’ échange de données entre ces partenaires (fondeurs, universités, laboratoires, entreprises,
...), tout en assurant la sécurité et la confidentialité des données privées. Cette mise en réseau
de I’ assistant doit assurer a terme I’ enrichissement de la base de données de |’ assistant, avec
I"intégration de nouvelles filieres et de nouveaux transistors dans la bibliothéque

technologique, ainsi que I’ enregistrement de réalisations d’ amplificateurs de puissance.
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Conclusion générde

La conception des circuits micro-ondes constitue aujourd hui un enjeu majeur pour pouvoir
fournir, a partir des technologies développées, des circuits capables de répondre aux
exigences techniques et économiques des nouveaux systemes intégrant ces circuits. La
démarche de conception d’'un circuit micro-onde est confrontée d’une part & une complexité
croissante des techniques et outils a mettre en cauvre, et d autre part a une pression accrue sur
les temps et les colts de développement. Le concepteur de circuit doit alors structurer et
organiser sa démarche de conception pour gagner en efficacité, et dans un méme temps étre

capable d adapter sa démarche a de nouvelles technol ogies, ou de nouvelles applications.

Les travaux présentés dans ce manuscrit s'inscrivent dans ce cadre et sont consacrés al’ éude
et au développement de méthodologies de conception et d'un outil d'assistance a la

conception des circuits micro-ondes.

Dans la premiére partie de ce manuscrit, une méthodologie de conception de driver de MEA,
permettant la prise en compte directe dans la phase de CAO hyperfréquence, du composant
optique et de ses caractéristiques, a été présentée. Cette méthodologie a été appliquée dans le
cadre d'une collaboration avec le laboratoire Alcatel — Opto+, et a donné lieu a la réalisation
d'un circuit driver MMIC de commande a 40 GHz, en technologie pHEMT 0.15 um AsGa
d OMMIC. Le driver de commande MMIC, dont les performances mesurées sont trés proches
de celles simulées, a été intégré en module avec un MEA de 200 um de long. Les premieres
mesures du niveau relatif de réponse éectro-optique de ce module, malgré des conditions
non-idéales (MEA différent de celui pris en compte lors des simulations, saturation en
puissance du driver), ont permis de mettre en évidence I’intérét du driver MMIC. Il aains été
mesuré une amélioration de plus de 20 dB dans la bande de fréguence 39.5-42 GHz, due au
driver MMIC. De plus, les mesures du train d’impulsions optiques généré a 40 Ghit/s par la
fonction driver MMIC + MEA sont trés prometteuses, puisque pour une puissance éectrique
en entrée du driver de —7 dBm, des impulsions optiques a 40 Gbit/s ont été mesurées avec une

largeur a mi-hauteur d’environ 10 ps et un taux d’extinction optique dynamique supérieur a
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15 dB. Ce travail a donc permis de valider la méthode spécifique de conception, et plus
généralement a permis de démontrer I'intérét de la fonction driver + MEA sur InP pour la

génération d’'impulsions optiques trés courtes et avec un fort taux d’ extinction a40 GHz.

Les perspectives de ce travail s'inscrivent dans I’ évolution de la méthodol ogie de conception
développée, afin de I’adapter a de nouvelles configurations de module éectro-optique. En
plus du suivi des évolutions que connaissent les MEAS, des pistes semblent tres intéressantes
pour par exemple commander le MEA non plus avec un signal sinusoidal, mais avec un signal
pré-formé (présence de composantes harmoniques), ou encore pour exploiter des

configurations en tandem de ces MEASs.

La seconde partie de ce manuscrit a été consacrée au développement d’un outil d’ assistance a
la conception des circuits micro-ondes, travail effectué en collaboration avec le CNES. Aprés
avoir mis en place la nouvelle structure informatique de |’ outil, a savoir la base de données
relationnelle et le socle applicatif Java, nous avons développé les premiéres briques de base
orientées métier que sont la bibliothégue technologique et le premier module consacré aux
amplificateurs de puissance bande-étroite. Ces premiers développements ont permis de valider

les potentialités offertes par cet outil, a savoir :

-de faire gagner du temps au concepteur, en lui permettant de manipuler de grandes
guantités d'informations, en optimisant la mise en place des méthodologies de
conception, et en assurant la réutilisation efficace des conceptions au niveau

composant/ sous-circuit/ circuit.

- de permettre au concepteur de maitriser lafonction micro-onde, en proposant des guides
de conception spécialisés, comprenant notamment des fichiers d'aide et des fichiers

templates (de smulation, circuit, ...).

- de sauvegarder et de diffuser I'expertise, en capitalisant |’ expérience d’ un groupe de
concepteurs (méthodes, cas types, simulations, ...), et en facilitant la description de

nouvelles connai ssances.
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De plus, cet outil a été développé de maniere a étre le plus évolutif possible pour ne pas figer
les connaissances a un état donné, et également dans le souci de laisser le concepteur maitre

de sa conception.

Les perspectives de cet outil d'assistance a la conception sont liées d'une part au
dével oppement des futurs modules d’ assistance pour les principales fonctions éectroniques,
et d'autre part a sa diffusion a des partenaires académiques et industriels, au travers de
groupes utilisateurs. Un second module, consacré aux oscillateurs afaible bruit de phase, dont
la détermination des différentes étapes de la méthodologie de conception, et |a réalisation des
templates d analyse spécifiques et des fichiers d’ aide associés, ont été effectués, doit faire
I’ objet d’une implémentation informatique. D’ autres pistes sont également ouvertes pour de
futurs modules, dédiés par exemple aux amplificateurs de puissance large bande et a des
fonctions passives telles que les filtres. Par ailleurs, la mise en réseau de I'assistant doit
assurer a terme |’ enrichissement de la base de données de I’ assistant, avec I’intégration de
nouvelles filieres et de nouveaux transistors dans la bibliothéque technologique, ainsi que
I’ enregistrement de réalisations d’ amplificateurs de puissance. N’ oublions pas aussi que dans
le cadre de ce travail académique, |’'assistant représente un outil pédagogique efficace et
convivia pour I'initiation et la formation des éudiants et des jeunes chercheurs sur les

méthodes et outils de conception des circuits hyperfréquences.
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Abstract :

This thesis deals with the various aspects of the microwave circuit design, and especially how
to implement efficient EDA tools for microwave circuit design without fixing knowledge
through monolithic, so as to be able to innovate unceasingly. The two parts of this manuscript
concern:

- the redlization of a MMIC driver in pHEMT GaAs technology at 40 GHz of an electro-
absorption modulator on InP for optical pulses generation. A design methodology of
the EAM driver was developed, allowing to directly take into account in the phase of
ultra high frequency CAD, the optical component and its characteristics. This
methodology was applied within the framework of a collaboration with Alcatel-Opto+
to the realization of aMMIC driver at 40 GHZ, in 0.15 um GaAs pHEMT technology
of OMMIC. This redlization made it possible to validate the relevance of
methodology used, and made it possible to show the interest of the driver + MEA on
InP function for the generation of very short optical pulses with a strong extinction
ratio at 40 GHz.

- the development of a design assistance tool for microwave circuits. Within the
framework of aresearch programme in collaboration with the French Space Agency, a
design assistant of microwave non-linear circuits was developed. The objective is
propose to designers, a capable data-processing tool to effectively guide them during
each design step and to facilitate them the implementation of suited methods in order
to enable them to spend more time on the design problems and the development of

innovating solutions.
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Résumeé

Cetravalil traite des différents aspects de la conception des circuits micro-ondes actifs, et plus
particulierement du développement des outils d assistance a la conception permettant de
mettre en cauvre rapidement des méthodologies avancées tout en gardant le maximum de
degrés de liberté pour intégrer de nouvelles connaissances. Les deux parties de ce manuscrit
concernent :

- laréalisation a 40GHz en technologie pHEMT AsGa d'un driver MMIC de modulateur
électro-absorbant InP pour la génération d’'impulsions optiques. Une méthodologie de
conception de driver de MEA a été développée permettant la prise en compte directe
dans la phase de CAO hyperfréguence, du composant optique et de ses
caractéristiques. Cette méthodologie a été appliquée dans le cadre d' une collaboration
avec Alcatel-Optot+ a la rédlisation d' un circuit driver MMIC de commande a 40
GHZ, en technologie pHEMT 0.15 pm AsGa d’ OMMIC. Cette réaisation a permis de
valider |a pertinence de la méthodologie utilisée et a permis de démontrer |’intérét de
la fonction driver+MEA sur InP pour la génération d’impulsions optiques trés courtes

et avec un fort taux d’ extinction 240 GHz.

- le développement d’un outil d’ assistance a la conception des circuits micro-ondes. Dans
le cadre d’un programme de recherche en collaboration avec le CNES, un assistant a
la conception des circuits non linéaires micro-ondes a été développé. L’ objectif est de
mettre a la disposition des concepteurs, un outil informatique a méme de les guider
efficacement dans leur démarche de conception et de leur faciliter I'implémentation
de méthodes adaptées afin de leur permettre de passer plus de temps sur les problémes
de conception et |e développement de solutions innovantes.

Mots-Clés : Génération d impulsions optiques, Modulateur électro-absorbant, Technologie
MMIC, Amplificateur de puissance, Simulation non linéaire, Assistance a la conception,

M éthodol ogies de conception.
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