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RESUME

L’avénement de ’autoroute de I’information avec la possibilité de transmettre
simultanément la voix, les données et les images, de méme que la popularité des systémes
Internet, ont créé une demande de plus en plus forte en bande passante dans les réseaux de
communication. Ainsi, les équipements de transmission et de réception sont de nos jours
appelés a fonctionner a des débits de transmission de plus en plus élevés. Leur conception
et leur fabrication deviennent de plus en plus complexes, car nécessitant un fonctionne-
ment en hautes fréquences. Cette situation a créé de nouveaux défis aux concepteurs de

circuits intégrés pour de telles applications.

Dans cette these, nous abordons le probléme sous deux aspects. Dans un premier
temps, nous proposons des architectures et techniques de conception de 1’étage d’entrée
du récepteur optique permettant d’augmenter sa sensibilité, son produit gain bande pas-
sante et sa gamme dynamique pour un fonctionnement a grands débits. Ces techniques
sont basées d’une part, sur I’utilisation des propriétés de la configuration en grille-com-
mune et en émetteur-commun a ’entrée du préamplificateur, et d’autre part, sur I’utilisa-
tion d’un nouveau circuit de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles a

faible bruit de gigue (en anglais «jitter») et 4 large bande.

Sous un autre angle, les compromis couramment rencontrés dans la conception des

circuits intégrés font omission de I’analyse de la stabilité utilisant les parametres S et Z.
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L’emphase étant placée sur la réalisation d’une large bande passante, d’un gain élevé et
d’un faible bruit. En conséquence, une grande majorité des circuits fabriqués n’ont pas un
fonctionnement stable une fois implantés. Dans cette thése, nous proposons une méthodol-
ogie de conception pour la stabilité¢ (DFS) des circuits intégrés devant fonctionner en
hautes fréquences pour supporter les grands débits de transfert d’information rencontrés
dans les réseaux de communication optique. La DFS est basée sur ’analyse de la stabilité
des circuits intégrés en utilisant les paramétres S et Z, le facteur de stabilité Ky et Ia mesure
de la stabilité B. Cette méthodologie permet d’effectuer une évaluation efficace de la sta-
bilité des circuits intégrés pendant leur phase de conception afin de s’assurer qu’ils pour-

ront avoir un fonctionnement stable dans leur environnement d’opération.

Afin de démontrer le fonctionnement effectif des techniques et méthodologie pro-
posées, des prototypes ont été fabriqués en utilisant des procédés de fabrication 4 0.6
micron en AsGa (Arsénure de Gallium) et a 0.18 micron en SiGe (Silicium Germanium).
Les résultats de mesures effectuées sur les prototypes fabriqués démontrent le succés de la
méthode utilisée, et sont en conformité avec les buts et spécifications initiales de concep-
tion. Nous rapportons entre autres, une bande passante de 11 GHz, une transimpédance de

75 —dBC2, une sensibilité de -19.2 dBm mesurée pour un taux d’erreur binaire sur les
bits de 10712 [en anglais “Bit Error Rate” (BER)], un bruit d’entrée de 7.81pA/ JHz et
une gigue de 9.6 ps créte-a-créte. Cet ensemble de performances se situe parmi les

meilleures dans cette classe d’application a 10 Gb/s.
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ABSTRACT

Future communication networks will likely demand ever increasing bandwidth
and flexibility to support different communication protocols. Fiber optic networks are
becoming increasingly popular for data transmission due to their high speed and high
capacity capabilities. The increasing demands for high-speed optical systems operating at
10-Gb/s or higher rates have resulted in technical challenges for designers of high-per-
formance optoelectronic components and systems. In particular, the high gain and high
bandwidth nature of amplifiers used in such components can lead to unwanted oscillations
if not well controlled by the designer. Furthermore, one of the major difficulties in the
integration of receivers in such data rate is to achieve jitter characteristics compliant to the

SONET requirements.

In this thesis, we address the above issues in two steps. First, we propose architec-
tural and circuit techniques for high-speed optical communication photoreceivers design.
A transimpedance amplifier incorporating a new single ended to differential conversion
scheme featuring low noise, low jitter and high gain-bandwidth product is presented.
Because transimpedance amplifiers (TTAs) provide the best trade-off between gain, band-
width and noise, they have been used at the input interface in order to improve receiver
margins. The proposed architectures are based on the common-gate and common-sources
transistor configurations at the input of the interface. A TIA with differential outputs is
used to achieve the wide dynamic range required to detect a desired signal in presence of

noise at the input. We have also proposed a DC restoration circuit along with an offset



cancellation scheme to remove both the noise due to the dark current and noise due to the

offset at the input.

Furthermore, right first-time success is extremely important in meeting product
market window. Accurate simulations allow optimization of the performance and design
trade-offs. Although new design techniques are sought in order to improve system level
performances, there is more than ever before an urgent need to address the stability issue.
In fact, you may have designed the most performing chip in the world, but if it does not
have a stable operation in its working environment, that would have just.been a “guess
work”. Therefore, in the second step of this thesis, a design for stability methodology
(DFS) has been introduced for the evaluation of stability in high-speed designs. The pro-
posed methodology is based on the analysis of the stability factor Ky, the measure of sta-
bility B¢ and the analysis of S and Z-parameters. This methodology is made of four rules

that high-speed designers can apply during the stability check of their design.

To demonstrate the effectiveness of the proposed techniques and methodology,
experimental prototypes were designed and fabricated using 0.6 um GaAs process and
0.18 um SiGe BiCMOS process. Testing have been performed and experimental results, in
agreement with initial design specifications show excellent performances such as: 11 GHz
bandwidth, -19.2 dBm sensitivity measured at 10-Gb/s for 10712 Bit Error rate (BER), an
input referred noise of 7.81pA/ JHz and 9.6 ps peak-to-peak jitter. The demonstrated
performance is compliant to Synchronous Optical Network (SONET) OC-192 (10-Gb/s)

standard.
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CHAPITRE 1

INTRODUCTION

1.1 Motivation

La prolifération des systéemes multimédia et la popularité des systémes Internet ont
suscité un intérét certain pour les communications par fibre optique. Au fil des années, la
bande passante requise dans ces réseaux devient de plus en plus grande et n’est souvent
limitée que par 1’électronique aux interfaces optoélectroniques. Ainsi, avec le développe-
ment et la mise en oeuvre de nouvelles technologies de 1’information, les équipements de
transmission et de réception sont de nos jours appelés a fonctionner & des débits de trans-
mission de plus en plus élevés. Leur conception et leur fabrication deviennent de plus en

plus complexes, car nécessitant un fonctionnement en hautes fréquences.

Par ailleurs, la popularité des réseaux de communication utilisant la fibre optique
comme lien de transmission par opposition a la paire de cuivre torsadée est associée a leur
potentiel de transfert de données a large bande. Cependant, parmi les composants les plus
importants dans ces réseaux, le module de réception joue un réle dominant. En effet, c’est
a la réception que la performance globale du systéme est établie lorsque le signal est a son
niveau le plus faible. Le module de réception doit présenter entre autres spécifications:
une grande sensibilité d’entrée afin de pouvoir détecter de tres faibles signaux, une gamme

dynamique large afin de s’adapter a différents niveaux du signal d’entrée, une bande pas-



sante et un gain adéquats afin de préserver I’intégrité du signal. En plus d’étre conforme
aux spécifications ci-dessus mentionnées, le concepteur doit s’assurer que les circuits réal-
isés ont un fonctionnement stable dans leur environnement d’opération. Ce module est

donc de conception trés délicate.

Le but de notre recherche est d’analyser et de proposer des techniques de concep-
tion du module de réception et plus particulierement de ’interface optoélectronique de
réception pour les systémes de communication par fibre optique répondant aux critéres de
performance mentionnés dans le paragraphe précédent. Par ailleurs, a cause de 1’exigence
nécessitant a la fois une bande passante large et un gain élevé, les amplificateurs utilisés
dans de tels applications sont de nature & osciller si une méthode de conception adéquate
n’a pas été adoptée. Pour cela, nous proposons une méthodologie de conception pour la
stabilité (DFS) permettant aux concepteurs de tels circuits d’analyser efficacement la sta-
bilité de leurs designs pendant la phase de conception afin de s’assurer qu’ils auront un

fonctionnement stable dans leur environnement d’opération.

Le besoin sans cesse croissant de transmettre de grandes quantités d’information
avec une meilleure fiabilité et a des débits de plus en plus élevés, de méme que le souci de
transmettre & de grandes distances sans régénérateurs sont des facteurs dominants qui ont
suscité notre intérét pour ce sujet. Mais cette transmission ne se passe pas toujours sans

probléme; c’est ce que nous allons aborder dans la section suivante.



1.2  Problématique

Grace a sa grande bande passante, la fibre optique est utilisée aujourd’hui comme
lien par excellence pour les communications & longues distances. Les fibres optiques
monomodes a grande capacité de transmission ont déja ¢té développées [3] mais, leur
bande passante demeure encore sous exploitée. En effet, les principales limitations des
systémes de transmission par fibre optique sont 1’atténuation et la dispersion dans la fibre,
la gamme dynamique du module de réception et sa bande passante, le bruit des circuits
électroniques et les pertes de couplage dans les interfaces optoélectroniques de transmis-

sion et de réception.

De nos jours, les techniques de compensation de la dispersion et la fabrication des
fibres a dispersion décalée permettent de trouver une solution au probléme de dispersion
dans les fibres [3]. L’avénement des amplificateurs optiques rend possible la compensa-
tion de I’atténuation dans les fibres bien que le bruit associé a 1’amplification optique fasse
encore 1’objet de plusieurs recherches. L utilisation des guides d’onde planaires & coeur
creux permet de réaliser le couplage efficace de la lumiére entre la source et la fibre d’une
part, et d’autre part, entre la fibre et le photoconducteur. Avec la mise en service des
aﬁpliﬁcateurs optiques a fibre dopée a I’erbium [18], on est maintenant capable de réa-
liser des systémes de transmission a large bande, mais leur performance reste limitée par

I’¢lectronique aux interfaces optoélectroniques.

Ainsi, les circuits d’interfaces optoélectroniques a grande capacité de transfert

d’information et a faible bruit sont-ils en demande afin de décupler la capacité de trans-



mission des infrastructures actuellement installées. D’ou la nécessité de développer des
dispositifs optoélectroniques a haute performance répondant a la forte demande du marché
des télécommunications. Ce développement repose d’une part sur 1’amélioration des tech-
nologies et procédés de fabrication, et d’autre part, sur le développement de nouvelles
méthodes de conception permettant de tirer le maximum de performance dont dispose ces

nouvelles technologies.

Gréace a leur potentiel de large bande et de faible bruit, les amplificateurs a tran-
simpédance sont généralement utilisés comme étage préamplificateur dans la conception
de I’interface optoélectronique de réception. Les techniques classiques de conception d’un
tel amplificateur basées sur I’approche en tension utilisent généralement une configuration
non différentielle dans laquelle, le transistor d’entrée est monté en source-commune (S-C)
ou en émetteur-commun (E-C) comme illustré a la Figure 1.1. Bien que cette configura-
tion permette de réaliser un étage d’entrée a faible bruit [6], [17], [46], [56], [68], [75],
réduire le bruit d’entrée du récepteur est un critére conflictuel avec 1’augmentation de sa
bande passante. La bande passante réalisable se situent alors a environ 1/5 de la fréquence

de transition du transistor f. dans un “design” conventionnel [8], [56], [70].

En outre, la bande passante réalisable est fortement influencée par la constante de
temps RC a ’entrée du préamplificateur, qui est essentiellement dominée par la capacité
de la photodiode et celle de contre-réaction ( “feed-back”) du transistor d’entrée. Ces cir-
cuits souffrent non seulement d’une grande sensibilité au bruit des alimentations, mais

également d’une grande sensibilité aux variations de la température et a celles observées



dans le procédé de fabrication. Plusieurs compromis sont alors & considérer. Une grande
résistance de contre-réaction est souvent envisagée pour minimiser le bruit. Bien qu’une
grande valeur de cette résistance permette de réaliser un gain élevé, utiliser une telle
valeur pénalise en bande passante. Une autre solution possible a ce probléme consiste a
augmenter le gain en tension 4(®) de la boucle directe en ajoutant des étages amplifica-
teurs en cascade. Cette solution & son tour introduit un autre probléme, celui d’un long
délai de propagation a travers la chaine directe, donnant lieu a un décalage de phase. Le
décalage de phase dégrade a son tour la marge de phase de la boucle de contre-réaction, ce

qui a pour conséquence directe I’instabilité des circuits réalisés.
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Figure 1.1 Configuration de I’étage d’entrée: (a) émetteur-commun, (b) source-commune

Par ailleurs, dans un systéme de communication par fibre optique, le signal
d’entrée est un photocourant généré par un photodétecteur. Dans certaines applications,
celui-ci génére aussi un courant continu lorsqu’il est illuminé par la lumiére ambiante. Ce

courant est un bruit dont il faut se débarrasser car, il arrive des moments ou il est plus



grand que le signal utile; ce qui a pour effet une diminution de la gamme dynamique de

1’étage préamplificateur.

Un autre probléme inhérent a la conception des circuits intégrés pour I’interface
optoélectronique de réception est le caractére aléatoire de I’arrivée des photons sur le pho-
todétecteur. En conséquence, le niveau du signal d’entrée est aussi aléatoire de méme que
le bruit quantique associé. Ce processus, caractérisé comme aléatoire, rend difficile la pré-
diction du niveau du signal d’entrée. Pourtant, on aimerait avoir un niveau constant du sig-
nal 4 la sortie qui ne dépend pas des variations du niveau du signal d’entrée. Pour cela, des
circuits de contrdle automatique de gain (CAG) doivent étre envisagés. Un example d’une
telle réalisation est présenté a la Figure 1.2. Comme on peut le voir, ce circuit nécessite
des ajustements extérieurs qui sont également des sources de bruit qui nuisent a la perfor-

mance, surtout lorsqu’il s’agit de hautes fréquences d’opération.

De plus, I’'un des problémes majeurs dans la conception et la fabrication des cir-
cuits intégrés devant fonctionner a trés hautes fréquences est la stabilité dans leur environ-
nement d’opération. Jusqu’a présent, le concept de stabilité utilisé se limite généralement
a la simulation/mesure de la phase, de la marge de phase et de la marge de gain. Mais avec
la grande demande en bande passante nécessitant un fonctionnement des circuits en hautes
fréquences, leur stabilité est devenue un enjeu de taille au niveau de la recherche universi-
taire et dans I’industrie. La complexité des circuits hautes fréquences associée au manque
d’outils de test performants rend leur évaluation difficile, itératif, lent et par conséquent

coliteux.
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Figure 1.2 Principes de compensation de gain et de seuils

De nos jours, la complexité des systemes de transmission ne cesse de croitre et leur
implantation requiert souvent I’intégration de plusieurs circuits analogiques et mixtes per-
formants. Cette complexité rend trés difficile la vérification complete de ces systémes, car
elle nécessite des équipement trés coliteux. De plus, pendant leur fabrication, la probabil-
it¢ d’avoir une boucle de contre réaction positive susceptible de générer une oscillation
augmente avec la complexité du design. Ainsi, une grande majorité des circuits utilisés
dans les réseaux de communications optiques présentent encore des lacunes au niveau de

leur conception et de leur évaluation.

Les compromis couramment rencontrés font omission de 1’analyse de la stabilité
utilisant les paramétres S et Z. L’emphase étant placée sur la réalisation d’une large bande
passante, un gain élevé et un faible bruit. En conséquence, une grande majorité des circuits

fabriqués n’ont pas un fonctionnement stable une fois implantés. Bien souvent, le



probléme est décelé chez le client; cette situation est trés onéreuse pour les compagnies
oeuvrant dans le secteur des semiconducteurs. Dans la section suivante, nous allons

présenter un apercu sur les systemes de communication optique.

1.3  Apercu sur les systémes de transmission par fibre optique

La Figure 1.3 représente un systéme de transmission par fibre optique sous sa
forme simplifiée. Il est essentiellement composé de trois sous-ensembles: le transmetteur
constitué d’une source “laser” pour des transmissions a hauts débits, le canal de transmis-
sion constitué de la fibre optique et, le récepteur constitué¢ du photodétecteur et du TIA
suivi d’au moins un étage amplificateur. Pour qu’il y ait communication, le message a
transmettre est généralement encodé sous forme d’impulsions de lumiére. Deux niveaux
logiques représentant ce signal sont alors encodé par le transmetteur: “1” et “0” représen-
tant la présence ou I’absence de la lumiere dans le cas d’une modulation d’amplitude. Ce

message est ensuite achemingé vers le récepteur via le canal de transmission constitué de la

fibre optique.
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Figure 1.3 Systéme de transmission optique sous sa forme simplifiée



A la réception, ’intensité du signal optique regu et sa distribution spectrale per-
mettent de reconstituer fidelement ou non le message qui était transmis. Lorsque le signal
optique regu est tres faible et c’est généralement le cas, il est indispensable de disposer
d’un récepteur de grande sensibilité et de gamme dynamique adéquate afin de récupérer
I’information utile. Cependant, si le récepteur n’est pas suffisamment sensible, il devient
alors difficile de distinguer 1’information utile du bruit; ce qui peut conduire a une inter-
prétation erronée du message transmis et 1’on parle alors d’erreur de transmission. Il est
important que le circuit de décision dans le module de réception soit congu de maniére a
distinguer le “1” du “0”. La Figure 1.4 est le schéma bloc du module de réception a con-

sidérer.

Dans cette représentation, le signal issu de la fibre est d’abord détecté par le photo-
détecteur, puis transformé en tension électrique par I’amplificateur a transimpédance
(TIA). Celui-ci est suivi par I’amplificateur a sorties limitées (LA) qui délivre un signal
d’amplitude constante au bloc de recouvrement du signal d’horloge (CDR), ce dernier est
suivi par le démultiplexeur de canaux. Dans notre recherche, nous avons utilisé 1’amplifi-
cateur a sorties limitées comme étage de contréle automatique de gain. En effet, pour un
signal d’entrée dont le niveau est d’au moins égal a la sensibilité du TIA, I’amplitude du
signal a I’entrée du circuit de recouvrement d’horloge sera toujours la méme. Cette pro-
priét€¢ permet de minimiser 1’erreur de quantification dans le circuit de décision au
moment de distinguer le niveau logique de I’information regue. Mais 1’une des limites a la

performance de tels systémes est le bruit d’entrée du récepteur.
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Figure 1.4 Schéma bloc du module de réception numérique
1.3.1 Le bruit d’entrée du récepteur

Les premiers circuits récepteurs furent réalisés technologie hybride. Le bruit
d’entrée du préamplificateur (input noise) a été 1’une de leurs principales limitations a la
performance en termes de vitesse et sensibilité [8], [10], [31], [33], [39], [49], [50], [56],
[70]. L’expression simplifiée du courant de bruit de 1’étage d’entrée utilisant des transis-
tors a effet de champ est donnée par 1’équation (1.1). Le premier terme de cette équation

est généralement 1’une des composantes dominantes du bruit.

2 4KTLB rlps 4KTT(2nCT)21fBzfc . 4KTT (21 Cp)’1,B°
/R T2

" T Em Em

(1.1)

ol g est la charge d’un électron, I, est le courant de fuite dans la grille du transistor, 7,,
I, et Iy sont les intégrales de Personick reliant le débit binaire et la bande passante du cir-
cuit récepteur [56], [70], g, est la transconductance du transistor d’entrée a effet de champ
(FET), T est le facteur de bruit excédentaire du FET, B est la bande passante, K est la con-
stante de Boltzman, T est la température ambiante. C, et R, sont respectivement la

capacité équivalente a I’entrée de 1’étage donnée par 1’équation (1.2)
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Cr = Cpu+C (1.2)

et la résistance €quivalente & 1’entrée est donnée par 1’équation (1.3)

R; =R, ~Rp/(4+1) (1.3)
La Figure 1.5 donne une illustration de 1I’impact du bruit sur le rapport signal sur bruit ou
sur le taux d’erreur sur les bits [39]. C,p est la capacité équivalente de la photodiode, et
C, est la capacité a I’entrée du circuit.

Bit
Errors

NRZ Signal + Noise

Noise Statistics

Figure 1.5 Relation entre le signal, le bruit et le taux d’erreur sur les bits [39].

En premi¢re approximation, la bande passante de 1’étage a transimpedance tel

qu’illustré a la Figure 1.6 peut étre exprimée par I’équation (1.4)

1+4 (o
_1+4[(e) (1.4)
2nR;Cr
A (o) étant le gain de la boucle directe qui est amélioré par I’utilisation d’une boucle de

contre réaction négative. De toute évidence, a partir de 1’équation (1.1), pour minimiser le

bruit, il faudrait maximiser la valeur de la résistance de contre-réaction et minimiser la
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contribution de la capacité équivalente d’entrée. Or, ’augmentation de R entraine la
diminution de la bande passante du systeme.
R
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Figure 1.6 Amplificateur a transimpedance

Lorsque I’étage préamplificateur utilise une configuration en source-commune
(émetteur-commun), le bruit d’entrée est dominé par 1’effet “Miller” caractérisé par un
couplage capacitif entre la grille et le drain (base et collecteur) du transistor d’entrée; ce

qui résulte en une capacité équivalente d’entrée ayant pour expression:

Crpr = Cog+ (1+2,R)Cyy (1.5)

Dans cette expression, vue de I’entrée, la capacité grille-drain Cou du transistor d’entrée
est amplifiée par son propre gain. C g5 ©St la capacité grille-source du transistor d’entrée.
L’utilisation du montage cascode permet de minimiser cet effet de maniere a ce que le

dernier terme de 1’€quation (1.5) soit minimal 8], [17], [56], [68].

Le critére de faible bruit est un indicateur critique pour les systémes a large bande.

En effet, pour des systémes analogiques, la linéarité et une bande passante adéquate sont
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critiques. Il est donc crucial, pour des applications comme les récepteurs optoélectron-
iques ayant une photodiode comme interface d’entrée, que le design respecte ces con-
traintes de conception. La fonction ultime du circuit de détection/réception étant de
minimiser la quantité de puissance optique requise pour atteindre un taux d’erreur donné
sur les bits (BER=10'12) dans un systeme & codage numérique ou, pour produire un rap-
port de signal sur bruit (S/B) donné dans un systéme analogique, cet étage est donc de con-
ception trés critique. La performance réalisée va aussi dépendre du débit de transmission

visé et de la portée du systeme.

1.3.2 Débit de transmission et portée des systémes optiques

Le débit de transmission et la portée sont deux paramétres & considérer dans la
conception des systemes de transmission. Soient B le débit et L la portée, le produit B x L
permet d’évaluer les spécifications du lien. En effet, si I’on veut implanter un systéme
dont la longueur du canal de transmission est supérieure a la portée et le débit désiré
supérieur a celui du systéme, on est obligé d’utiliser des régénérateurs dont le nombre est

donné par 1’équation (1.6) [9], [47]

N = (1.6)

ou B, et L, sont respectivement le débit et la portée désirés et N est le nombre de

régénérateurs.

La minimisation du nombre de régénérateurs se ferait en ayant le produit B x L le

plus grand possible. Pour maximiser ce produit, la tendance actuelle consiste a rechercher
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des débits plus élevés au lieu de rechercher de plus grandes distances entre régénérateurs
[9], [201, [231, [47], [52], [53], [54]. A I’exception des transmissions  trés courtes dis-
tances, la performance des systémes optiques est considérablement affectée par les pertes
dans la fibre. L’impulsion lumineuse se propageant dans la fibre subit une atténuation
exponentielle. L’équation (1.7) est utilisée pour illustrer le facteur d’atténuation dans une

fibre optique [9]:

Py=P, e (1.7)

ou P, est la puissance regue, P;, i celle injectée dans la fibre, L étant la longueur totale de
la fibre en km et, o le coefficient d’atténuation exprimé en km™!. Le coefficient d’atténu-
ation est souvent exprimé en dB/km, la conversion est obtenue en appliquant la formule

suivante (1.8):

dBy _ 1 Pinj
a(k—”) - LlOLog( Prj (1.8)

Durant sa propagation dans une fibre monomode de longueur L, l'impulsion de
lumiére s'€largit et sa largeur augmente de AT = D, (AA)L. Afin de pouvoir étre dis-
cernée, 'impulsion ne doit pas étre plus large que B , ce qui veut dire que AT < ll? ou
BAT < 1. Nous avons donc la relation BLD, (A)L) < 1. Pour les lasers Fabry-Pérot fonction-
nant autour de la longueur d’onde de 1550 nm (InGaAsP), AL~ 5am. En utilisant des
grandeurs appropri€es pour le coefficient de dispersion D, et la largeur de raie AL,

Dy =~ 11ps/(km—nm) et Ak~S5nm ,le produit BL est limité & presque 100 GHz—km ,

ce qui est tres faible pour les besoins actuels des systémes de transmission optique. Un
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espacement de 100 km entre les régénérateurs limiterait le débit a une valeur inférieure ou
égale a 1Gb/s. Pour améliorer ce produit, il est primordial d'utiliser des lasers a faible
largeur de raie (AA~0, 1nm) . La Figure 1.7 donne I’illustration du phénomeéne de dis-

persion dans la fibre optique monomode.

Figure 1.7 Propagation de la lumicre dans la fibre optique.

1.3.3 Le budget de puissance

La puissance est une grandeur essentielle pour caractériser le niveau des signaux
émis et regus. Elle permet d’estimer les affaiblissements éventuels et de détecter les
phénomeénes de saturation ou de corrélation entre différents signaux. L’analyse d’un
systéme peut se faire en deux étapes: le concepteur doit dans un premier temps s’assurer
que la puissance recue a I’entrée du récepteur permet a ce dernier de distinguer le "1" du
"0". Ensuite, il doit évaluer le temps de montée du systéme pour déterminer si la bande
passante requise par le débit est disponible. Si les réponses a ces deux préoccupations sont

affirmatives, le systéme est prét pour I’installation.
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Les ¢léments clefs d’analyse d’une liaison optique sont: la puissance transmise Py
(couplée dans la fibre), a; représente les pertes dans la fibre dues a I’atténuation de la
fibre Q(ZTBD ,Ja sensibilité du récepteur Py (seuil de détection), les pertes de connexion
exprimée par 1’équation suivante:

o et la marge du lien M,

M, = Pra;—oc—Pp (1.9)

En d’autres termes,

Pp=Ppro;+tactM (1.10)
1.3.4 Budget de bande passante.

Afin de préserver I’intégrité du signal, la bande passante du systéme doit étre
adéquate. Cette bande passante est affectée par le temps de montée du systéme, la taille
des composants et les effets parasites. Le temps de montée de la source et du récepteur
peuvent aussi engendrer une distorsion du signal détecté [47]. L’équation (1.11) représente

le temps de mont¢ du systéme a fibre optique.

Tsyst = L1 A/Tsource + Trznodale + Trznateriaux + Tczietecteur (1 1 1)
0.35

Tsyst = B (1.12)

Ty = 0351 (1.13)

ou T représente la largeur de I’'impulsion de lumi¢re t = 1/B et B est la bande passante.
Le but de ce budget de bande passante permet de s’assurer que le systéme sera capable de

fonctionner au débit binaire désiré. En effet, méme si la bande passante de chaque com-



17

posante du systéme prise individuellement est suffisante, cela ne guarantit pas que la
bande passante globale soit suffisante. De plus, le type de codage utilisé influence pour

beaucoup la bande passante et le débit du systéme, ainsi:

- pour le codage NRZ B=1/21=8B,, =07/T,,
- pour le codage rRZ! B =1/t=B,,, = 035/T,,

Pour les systémes devant fonctionner a 10-Gb/s, il est trés important d’obtenir une
bande passante adéquate afin d’éviter des problémes d’intégrité du signal. La Figure 1.8
est une belle illustration de ce choix [39]. Dans cette figure, on peut voir dans le cas (¢),
lorsque la bande passante est égale au tiers du taux de transmission, les hautes fréquences
sont fortement atténuées par rapport aux basses fréquences, ceci a pour effet de causer la
fermeture du diagramme de 1’oeil. Le diagramme de ’oeil est un indicateur qualitatif de la
nature d’une transmission numérique. Une liaison fonctionnant dans ce régime est suscep-

tible d’erreurs de communication.

L’analyse du diagramme de 1’oeil permet d’obtenir un certain nombre de
renseignements sur la qualité de la liaison. En effet, sa hauteur et son ouverture permettent
de qualifier le type de communication. Lorsque I’oeil est fermé, c’est une indication de
limitation en bande passante du canal. L’on peut aussi évaluer les temps de montée et de

décente du systeme a travers ce diagramme, de méme que I’histogramme sur la gigue.

1. NRZ: Non Return to Zero; RZ: Return to Zero
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Figure 1.8 Choix de la bande passante du systéme a 10 Gb/s [39]
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L'élargissement des impulsions est causé par la dépendance en fréquence de la

constante de propagation f. Afin de mieux comprendre le phénoméne, il est utile de

developper B(w) en série de Taylor autour de la fréquence centrale o, = 2nv, [2].

avee

B(®@) = Bo+ By (60— 0g) + 3Bx(0 - 09) + 2By(0-0g) + ..

pour (m=0,1, 2, 3,...).

(1.14)

(1.15)
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Les ordres supérieurs ou égaux a trois sont généralement négligeables si Ao « @, . Le
paramétre B, est la constante de propagation a la fréquence centrale. Les paramétres B, et
B, sont associés 4 la dispersion résultant de la différence entre les vitesses de groupe. B,
est responsable de 1’élargissement des impulsions. De plus amples détails peuvent étre

trouvés dans la référence [2].

14 L’impact de la gigue (“Jitter”)

L’une des limitations au fonctionnement a haute performance des photorécepteurs
est liée a la récupération d’horloge. En effet, lorsque le débit de transmission devient
¢éleve, des problemes de synchronisation deviennent graves en présence du bruit. La gigue,
en anglais “jitter” est ’'une des principales limitations a la performance des réseaux de
transmission. La compréhension du phénoméene de gigue est importante dans le domaine
des communications sérielles a grand débit. Cette compréhension est un préalable néces-

saire a la définition d’une méthode de conception minimisant ses effets.

1.4.1 Le concept de gigue

Si ’on considére une série de bits transmis au travers d’une liaison idéale, 1’instant
de passage a la valeur moyenne devrait étre identique d’un bit a 1’autre. En réalité, compte
tenu des variations dues a la bande passante, aux alimentations et aux aléas de fonctionne-
ment attribuables au design, cet instant de croisement va connaitre une certaine déviation
dans le temps comme illustré a la Figure 1.9. De manicre générale, cette déviation dans le

temps d’un bit par rapport a sa position idéale au point de croisement est définie comme
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étant la gigue. Elle est caractérisée par deux composantes dont I’une est déterministe et

I’autre aléatoire.

La composante déterministe peut se décomposer & son tour en “duty cycle distor-
sion” (DCD), en interférence intersymbole - “Intersymbol Interference” (1SI) et, en “peri-
odic jitter” (PJ). Le DCD est généralement causé par une référence de tension instable, la
principale cause de ’interférence intersymbole est une limitation en bande passante des
composants du circuit ou du canal de transmission et, le PJ est causé par des réflections
dans le canal de transmission. Toutes ces composantes mises ensemble contribuent a la
dégradation de P’intégrité du signal. La décomposition totale telle que illustrée a la Figure

1.10 a une pertinence certaine au moment du dépanage du systeme.

Figure 1.9 Définition du ‘jitter” [76]

La composante aléatoire appelée gigue aléatoire en englais “random jitter” (RJ)

quant a elle, provient de 1’excitation thermique dans la structure cristalline du semicon-
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ducteur. Elle est probabiliste de nature et peut étre caractérisée par une distribution gauss-
ienne. RJ est définie par sa valeur créte-a-créte donnée par 14 fois la déviation standard de

0"12. Comme la gigue aléatoire est un proces-

la gaussienne pour un taux d’erreur binaire 1
sus stochastique, son amplitude n’est pas bornée; RJ va s’accumuler avec le temps, et par
conséquent, elle affectera la fiabilité & long terme du systéme. Pour un taux d’erreur
binaire de 10712, la gigue totale (TJ) est fortement dépendante de la composante aléatoire

T, = D,+14 xR, [76]. La compréhension des différentes sources de gigue permet

d’envisager des techniques minimisant ses effets.

{bounded) (unbounded)

non-Gaussian | Gaussian i \ ‘
% t -b ti DJ RJ A ey 3 Qm
distribution ; | distribution signal : ’
DDJ : '
, Signal with \\\ ,
N added jitter i

DCD: isl

TJ | 2 Main components - _‘ L
- np
/ \Ti DJ+14RJ Signal

Figure 1.10 La décomposition de la gigue [76]

14.2 Conception minimisant la gigue

Il en découle de I’investigation menée au cours de nos travaux de recherche que, la

méthode de polarisation de chaque étage amplificateur a une importance capitale dans la
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tolérance a la gigue. La polarisation peut étre par un courant constant obtenu d’une
référence Bandgap ou par un courant proportionnel a la température (P747). La Figure
1.11 est le modele de polarisation que nous avons utilisé dans les simulations. La particu-
larit¢ de cette forme de polarisation qui fait la différence avec les autres provient du fait
que, nous avons utilisé la notion de taille unitaire pour les résistances utilisées. Ainsi, les
variations de la température et du procédé de fabrication se compensent mutuellement.
Nous proposons ici un circuit de polarisation modulaire adaptée a la conception a faible
consommation de puissance. La résistance R2 permet de créer la tension proportionnelle a
la température. En tenant compte de la plage de variation de la résistance unitaire, il est
possible d’assurer une meilleure compensation afin d’éviter de larges décalages de la

valeur moyenne.

vCC

ﬁ £

OutP

OutN

Figure 1.11 Principe de polarisation avec une source PTAT.
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Afin d’éviter des zones mortes et la méta-stabilité pouvant générer des aléas de
fonctionnement, nous avons ajouté un circuit de démarrage comme 1’illustre 1a Figure
1.12. Cette fonctionnalité est tres importante dans la conception des circuits intégrés
dédiés aux applications ou I’erreur doit étre minimisée. Grace a I’utilisation de la résis-
tance R1, a la mise sous tension, la cellule principale de ce circuit composée des transis-
tors T1, T2, T3 et T4 est polarisée de manicre adéquate. La résistance R1 peut également
étre remplacée par un composant actif NMOS. Pour des besoins de clarté, les illustrations
faites dans cette section énoncent principalement le concept. Les mises en oeuvre peuvent

différer 1égeérement pour tenir compte de la spécificité de chaque application.

T3 T4

i

ol

":T10

T12 ,|——":T11

Figure 1.12 Circuit de polarisation proposé

1.5  Contributions et organisation de la these

La conception d’une nouvelle classe d’amplificateurs a transimpédance a faible

bruit et a large bande en AsGa dont I’entrée est moins sensible aux variations de la charge
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capacitive d’entrée constitue la premiére contribution de ce thése. Ce qui est nouveau dans
ce design, c¢’est I’isolation totale de la capacité de la photodiode dans la détermination de
la bande passante a -3 dB du systéme. Nous exploitons la faible impédance d’entrée asso-
ciée a la configuration du transistor d’entrée monté en grille-commune, pour étendre la
bande passante du préamplificateur. L’un des grands défis de cette approche est la minimi-

sation du bruit d’entrée lorsque la fréquence devient élevée de 1’ordre de 10-GHz et plus.

Une des limitations au fonctionnement a haute performance des photorécepteurs
est liée a la récupération d’horloge. En effet, lorsque le débit de transmission devient
élevé, les problémes de synchronisation deviennent graves en présence du bruit. La gigue
est I’'une des principales limitations a la perforrnance des réseaux de transmission a grands
débits. Elle est caractérisée par deux composantes dont 1’une est déterministes et 1’autre
est aléatoire. Dans cette thése, une technique de conception minimisant ces composantes

est suggérée.

En outre, les circuits utilisant des architectures non-différentielles ont un sérieux
probléme d’absence de référence de niveau d’entrée. Ces circuits souffrent non seulement
d’une grande sensibilité au bruit des alimentations, mais également d’une grande dépen-
dance aux variations de la température et a celles du procédé de fabrication; le bruit généré
va dégénérer sous forme de gigue et dégrader le signal transmis. Dans cette these, nous
proposons une cellule d’amplification a transimpédance incorporant une nouvelle méth-
ode de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles pour un meilleur rende-

ment en dynamique. Contrairement a la méthode conventionnelle d’ajustement de seuils
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par un contrdle externe, nous proposons également un circuit de compensation automa-
tique de seuils avec des ajustements intégrés, minimisant ainsi la contribution de la gigue.

[’ensemble de ces méthodes constitue 1a deuxiéme contribution de la thése.

Dans la phase de mise en application des concepts proposés ci-haut, nous tenons
compte des techniques de conception pour la stabilité car, I’un des probléemes majeurs
dans la conception et la fabrication des circuits intégrés devant fonctionner a trés hautes
fréquences est celui de leur stabilité dans leur environnement d’opération. Pour cela, nous
proposons une méthodologie de conception pour la stabilité¢ (DFS) des circuits intégrés a
haute performance. L’application de cette méthodologie permet aux concepteurs des cir-
cuits intégrés d’effectuer efficacement la vérification de la stabilité de leur circuit lors de
la phase de conception. La méthodologie proposée constitue la troisiéme contribution de

cette these.

Au chapitre 2, nous présentons une revue de littérature critique sur des travaux
antérieurs. Nous avons présenté un bref historique li¢ au développement et 4 la mise en
service des systemes de communication par fibre optique. Le chapitre 3 contient un article
publi¢ dans “The Journal of Vacuum Science and Technology B” intitulé: “Design and
Implementation of Optoelectronic Interfaces for High-Speed Burst-mode Transmissions”.
Dans cette article, nous proposons une nouvelle classe d’amplificateurs a transimpédance
a faible bruit et 4 large bande en AsGa dont I’entrée est moins sensible aux variations de la
charge capacitaire d’entrée. L’article intitulé: “4 BiCMOS 120 mW 11 GHz

Transimpedance Amplifier Dedicated for High-Speed Integrated Photoreceivers” fait
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I’objet du chapitre 4. Cet article présente la technique de conception minimisant les effets
de la gigue. Il a été soumis pour publication au “the Journal of Circuits, Systems and
Computers™. Le chapitre 5 introduit la conception pour la stabilité des circuits intégrés
devant fonctionner a hautes fréquences. Cette notion fait I’objet de 1’article intitulé:
“Design for Stability of High-Speed Integrated Photoreceivers: A Tutorial” qui a été
accepte pour-publication dans “The journal of analog integrated circuits and signal
processing”. Nous terminerons par la conclusion au chapitre 6 et 1a discussion générale sur

I’ensemble des travaux de cette thése et par des propositions de développements futurs.
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CHAPITRE 2

REVUE DE LITTERATURE

2.1 Introduction

Dans le domaine des communications en général et celui des communications
optiques en particulier, qu’elles soient de courtes distances ou de longues distances, [’une
des composantes les plus importantes est le module de réception. Les spécifications de
conception de ce module sont donc trés délicates, car un faible signal d’entrée doit étre
amplifié de manicre & ce que 1’on puisse détecter efficacement I’information qui était
transmise par le transmetteur. Mais tout amplificateur assure en principe la fonction
d’amplification en y ajoutant une composante appelée bruit de I’amplificateur. Lorsque le
signal a amplifier est trés faible, le bruit de 1’amplificateur devient dominant et I’informa-

tion transmise ne peut étre récupérée efficacement.

Deux criteres trés importants dans la conception du module de réception sont donc
un faible bruit et une grande sensibilité. Au cours des années, plusieurs équipes de recher-
che ont présenté les résultats de leurs travaux de recherche sur le sujet. Dans ce chapitre,
nous présentons une revue de ces travaux en commengant par un bref historique sur les

transmissions par fibre optique.
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2.2 Historique

L’apparition du laser en 1960 fut inévitablement le début d’une nouvelle page de
I’histoire des télécommunications. Mais, le véritable début de 1’histoire des télécommuni-
cations optiques est 1i¢ a I’avénement des fibres optiques. Car c’est en 1966 que les
premiéres expérimentations de transmission de signaux sur fibre optique ont été réalisées
[22], [47], mais il a fallu attendre de nombreuses années de recherche pour maitriser les
procédés de fabrication et contréler la composition des matériaux. Ainsi, 1’on est parvenu
a obtenir des niveaux d’atténuation acceptables pour susciter un intérét pratique et rendre
la technique optique compétitive. Partie de 100 dB/km en 1960, 1’atténuation dans la fibre
a été améliorée au cours des années a 20 dB/km en 1975, puis a 0.2 dB/km en 1984 [66],

[72], [74].

Encouragé par ces faibles valeurs d’atténuation, le développement des sources
optiques et des photodétecteurs rapides s’est intensifié & un rythme accéléré au début des
années 80. Des progrés énormes ont ainsi été réalisés dans le développement des systemes
de transmission par fibres optiques avec I’apparition des fibres optiques a faibles pertes et
a faible dispersion. Bhagavatula et son équipe rapportent dans [7] une amélioration des
pertes dans les fibres optiques monomodes utilisées dans les systémes a longue portée. En
effet, les nouvelles valeurs de 1’atténuation sont établies a 0.27 dB/km a la longueur
d’onde de 1.3 pm et 4 0.16 dB/km a la longueur d’onde de 1.55 pum. A titre indicatif, la
Figure 2.1 [39] montre les courbes caractéristiques de la fibre optique en fonction de la

longueur d’onde. Dans cette figure, on peut noter deux fenétres d’intérét pour les trans-
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missions a longue portée. La premiére se situant autour de 1.3 um est caractérisée par une
dispersion chromatique nulle et I’autre, autour de 1.55 um caractérisée par une plus faible

atténuation.

Frequency [THz]

Loss [dB/km]
-
L]

2
[4)]
T
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o

L g L | L 1 L
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Figure 2.1 Courbes de dispersion et d’atténuation dans la fibre optique [39]

Comparée aux autres supports de transmission existant, la fibre optique présente
une atténuation quasiment constante sur une énorme plage de fréquences et offre ainsi
I’avantage de bandes passantes gigantesques, permettant d’envisager la transmission a des
débits plus élevés. Ainsi, les systémes de transmission optique de la premiére génération
furent installés en 1978 [66]. Ces systémes opérant a la longueur d’onde de 0.8 um pou-
vaient acheminer un débit de transmission allant de 50 Mb/s a 100 Mb/s avec un espace-

ment entre répéteurs de 10 km.
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Mais I’avénement des amplificateurs optiques a semiconducteur étudiés en labora-
toire depuis le début des années 70 [1], [66] a été I’un des moments forts dans le domaine
des communications par fibre optique a longue portée. En effet, lorsque les amplificateurs
optiques sont placés en ligne, ceux-ci permettent d’amplifier le signal affaibli dans la
fibre. Cependant, il y a lieu de mentionner que les amplificateurs optiques n’ont pas la
fonction de régénération du signal [66]. Plusieurs expérimentations vont alors étre menées
en laboratoire dont I’une des plus pertinentes est celle de Yamada et son équipe en 1981
[81], qui rapportent une transmission & un débit de 2 Gb/s sur une distance de 44.3 km a la

longueur d’onde de 1.3 pm.

Ainsi, la seconde génération de systémes de transmission par fibre optique est
apparue dans les années 80 avec la maitrise des lasers a semiconducteur opérant a 1.3 um
et de la fibre optique monomode [7], [23], [52], [53], [54], [66], [72]. Ces systémes de
transmission furent déployés autour de la longueur d’onde de 1.3 pm pour éviter la limita-
tion causée par la dispersion qui est I’étalement des impulsions dans le temps a mesure
qu’elles voyagent dans la fibre. En fonction de la portée du systéme, 1’introduction des

répéteurs-régénérateurs permet de compenser 1’atténuation subie dans la fibre.

Etant donné la faible atténuation autour de 1.55 um et I’invention des amplifica-
teurs optiques a fibre dopée a I’erbium [18], des recherches ont ét¢ menées dans le but
d’exploiter ces deux propriétés autour de cette longueur d’onde. Ainsi, les fibres optiques
a dispersion décalée ont été inventées. En 1982, Ainslie et son équipe rapportent dans [3]

une atténuation de 'ordre de 0.24 dB/km sur ces nouvelles fibres. Forts de leurs résultats
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publiés une année plus t6t, Yamada et son équipe ont & nouveau rapporté une transmission
a 2 Gb/s cette fois-ci sur une distance 51.5 km a 1.55 um [82]. Ces travaux ont lancé

définitivement les jalons sur la possibilité de transmission a longue portée et a grand débit.

Bien que les expérimentations de transmission autour de la longueur d’onde de
1.55 pum furent rapportées au début des années 80, il a fallu attendre une décennie pour
que ces systémes deviennent disponibles commercialement. Ainsi, la troisiéme génération
des systémes de communication par fibre optique quant a elle est apparue au début des
années 90 avec la maitrise des amplificateurs a fibre optique dopée a I’erbium et 1’utilisa-
tion des fibres optiques a dispersion décalée [42]. Ces systémes opérant a 1.55 um furent
installés commercialement en 1996 dans le cadre du céble trans-atlantique TAT-12/13 a un
débit de 5-Gb/s [74]. Depuis lors, des efforts considérables ont été consacrés sur I’amélio-
ration de la distance de transmission entre la source et la destination. Des avantages sont
attendus de ces systemes dits “amplifiés” en termes de simplicité et de transparence au
débit. Dans la section suivante, nous allons présenter 1’état de I’art dans la conception des

interfaces optoélectroniques de réception.

2.3 Ktat de Part

Les systéemes de communication actuels ont ét¢ essentiellement développés pour
des transmissions a longues distances et a des débits relativement élevés. Parallélement
aux progres réalisés dans le développement des fibres optiques, des sources optiques et
des photodétecteurs rapides, des progres simultanés sur la conception et fabrication des

interfaces optoélectroniques permettront de surmonter progressivement les limitations
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liées a la sensibilité et au bruit d’entrée du récepteur. La sensibilité est définie comme
étant la puissance optique minimale requise pour assurer le taux d’erreur maximum spéci-

fié sur les bits.

2.3.1 La sensibilité du récepteur.

La conception des circuits intégrés pour les applications en communication
optique est un domaine de recherche trés intéressant et en évolution; la littérature relative
y est abondante. En effet, de nombreux travaux ont €té publiés au cours des années et les
premiéres publications remontent aux années soixante [12], [56]. Depuis cette époque,

d’énormes efforts ont été déployés afin d’améliorer la performance des circuits réalisés.

Ainsi en 1973, Personick fut ’un des pionniers a publier sur la théorie de concep-
tion des circuits dédiés aux photorécepteurs numériques pour les transmissions optiques
[56]. Quelques années plus tard en 1979, d’autres auteurs tels que Ogawa et Chinnock
[49] ont apporté des contributions dans le domaine en s’appuyant sur la théorie véhiculée
par Personick. Ces différentes réalisations furent limitées par le compromis gain-bande
passante et leur performance ne dépassa guere la bande passante de 1 GHz; le bruit

d’entrée du récepteur fut le facteur le plus dominant.

Au début des années 80 les technologies en arséniure de gallium (AsGa) et en
bipolaire étaient les seules disponibles pour des applications nécessitant une bande pas-
sante élevée. Seulement, cette bande passante réalisable dépendait plus de 1’état de 1’art au

niveau du procédé de fabrication que des techniques de conception a proprement parler.
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Ainsi, les contributions respectives de Smith et Personick [70], Ogawa [50] et Tran Van
Muoi [46] dans le domaine n’ont servi qu’a établir une bonne base théorique pour les

travaux futurs. Différents aspects de conception et critéres de performance y ont été abor-

dés.

Bien que les travaux de pionnier de Yamada et son équipe [81], [82] aient démon-
trés la possibilité de transmettre a 2 Gb/s, il a fallu attendre le milieu des années 80 avec
I’avénement des circuits intégrés optoélectroniques (OEICs) pour se situer réellement au-
dela de la bande passante du Gigahertz. En effet, Imai et son équipe [31] ont obtenu des
performances améliorées dont, un gain de 22 dB avec une bande passante de 2.7 GHz et
une figure de bruit de 5.6 dB grace a 1’utilisation du procédé de fabrication SAINT (self-
aligned implantation for n+ layer technology) a 1pm. Malgré 1’utilisation d’un bon
procedé de fabrication, la figure de bruit n’a pu étre améliorée considérablement et leur
réalisation souffrait entre autres, d’une dissipation de puissance assez élevée que 1’on
pourrait attribuer a la technologie utilisée. La minimisation du bruit d’entrée du récepteur
et ’amélioration de sa sensibilité sont demeurées 1’objet de recherche dans plusieurs labo-

ratoires.

L’avenement des circuits intégrés optoélectroniques (OEICs) [6], [25], [33], [75] a
donc été une étape importante dans 1’amélioration de la performance en vitesse et en bruit
d’entrée de 1’étage récepteur. Ainsi, Hamaguchi et son équipe [25], de méme que Itoh et
son équipe [33] ont présenté leurs travaux sur des circuits photorécepteurs intégrant la

photodiode et le préamplificateur sur une méme puce ( “chip ”), constituant ainsi une étape
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importante dans I’intégration de 1’interface optoélectronique de réception. Dans [25],
Hamaguchi et son €équipe ont présenté la conception d’un photorécepteur intégré a deux
étages ayant une photodiode en AsGa de type MSM (Metal Semiconductor Metal) comme
photodétecteur. Ils ont pu réaliser un photorécepteur dont la sensibilité obtenue était de -18

dBm, la performance a I’entrée étant limitée par I’effet “Miller.”
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Figure 2.2 Etage d’entrée en configuration cascode en GaAs MESFETs: (a) Ulchida [75],
(b) Scheinberg [68]

Toujours dans la méme lancée, Scheinberg et son équipe [68], de méme que
Ulchida et son équipe [75] ont quant a eux utilisé un étage d’entrée en cascode comme
illustré a la Figure 2.2 pour éliminer 1’effet Miller. En effet, 1a configuration en cascode est
I’une des solutions a envisager pour améliorer les performances de 1’étage d’interface.
Lorsque la conception est bien faite, le produit gain-bande passante et le bruit d’entrée
peuvent €tre considérablement améliorés sans altérer la stabilité du circuit. L’équipe de

Ulchida a rapporté dans [75] un bruit d’entrée aussi bas que SpA/ J/Hz et une sensibilité
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de -34 dBm pour une expérimentation opérant a un débit de 622 Mb/s. Ces résultats furent
trés encourageants, mais en revanche, la bande passante maximale et le gain réalisé n’ont
été gueére élevés. Il y a lieu de noter que le faible bruit d’entrée a été obtenu grace a

P’intégration de la photodiode et du préamplificateur sur une méme puce.

L’intégration du photodétecteur et du préamplificateur sur une méme puce n’est
pas une option toujours disponible. La conception des amplificateurs a transimpédance est
donc demeurée un sujet attrayant ou de nouvelles méthodes de conception sont toujours
sollicitées en vue d’en améliorer les performances. Les années 90 marquerent la démon-
stration des systémes opérant & des débits de transmission de 10-Gb/s et plus avec la mai-
trise des amplificateurs optiques de méme que I’apparition de nouvelles technologies de
fabrication des circuits intégrés. Dans la sous-section suivante, nous allons aborder les

réalisations a large bande et a haut débit.

2.3.2 Photorécepteurs a large bande et a haut débit

Le photorécepteur est un composant clé dans les systtmes de communication a
haut débit. Pour de telles applications, lorsque le préamplificateur n’est pas précédé d’un
amplificateur optique, il est recommandé de disposer d’un étage préamplificateur a trés
faible bruit. Comme le signal d’entrée est un photocourant provenant d’une photodiode,
I’interaction des propriétés de celle-ci avec celles du transistor d’entrée constitue la
premicre contrainte de conception. En effet, la capacité équivalente a 1’entrée et la résis-

tance équivalente d’entrée constituent le pdle dominant qui limite la bande passante réalis-
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able. Il est primordial d’avoir une séparation adéquate entre le pdle dominant et le pdle

non dominant afin d’éviter des problemes d’instabilité.

Grace a son meilleur compromis entre le gain et la bande passante, I’amplificateur
a transimpédance est généralement utilisé pour convertir le photocourant en une tension,
puis ’amplifier & un niveau acceptable pour les circuits de décision et de récupération de
I’horloge. Pour des applications fonctionnant a haut débit en général et des débits de 10-
Gb/s et plus en particulier, de nombreuses publications ont été rapportées dans la littéra-
ture [S], [11], [13]-[17], [24], [27]-[30], [32], [34], [36], [44], [45], [48], [55], [60]-[62],
[64], [65], [71], [77]-[80], [83]. Ces réalisations peuvent étre classées en trois catégories.
La premiére catégorie est caractérisée par I’emploi d’architectures non différentielles [15]-
[17], [30], [33], [60], [65], [77]. De telles architectures présentent un taux de rejet en mode
commun médiocre et souffrent généralement du bruit des alimentations élevé. Par con-
séquent, il est avantageux d’utiliser des architectures différentielles afin d’améliorer
I’immunité au bruit des alimentations et tout autre bruit apparaissant en mode commun.
Pour cela, la conception d’un étage de conversion d’une entrée simple en sortie différen-

tielle s’est avérée nécessaire.

Les travaux préliminaires sur la conception d’un tel étage ont été publiés par
Ichino et son équipe [29] en 1994. Plus tard en 1996, Mullrich et son équipe [45] puis, plus
récemment en 2003 Weiner et son équipe [78] ont rapporté des résultats de travaux sur
1’étage d’entrée a sorties différentielles pour des applications a 10-Gb/s et plus tel qu’illus-

tré a la Figure 2.3. L’utilisation d’une deuxi¢me photodiode représente I’un des incon-
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vénients de ces circuits, ce qui avait pour conséquence, de nouvelles contraintes dans la
réalisation des dessins de masque. En plus, la principale limitation de ces réalisations était
la difficulté a obtenir un décalage de phase adéquat entre les deux entrées complémen-

taires et la symétrie nécessaire entre les signaux résultant en sortie.
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Figure 2.3 Etage de conversion a sorties différentiels

D’autre part, dans le but d’améliorer les performances jusque-la obtenues, Hurm et
son équipe [28] en 1997, suivis de Greshishchev et son équipe [24] en 2000, puis Xian-Jie
et son équipe [80], Wu et son équipe [79] en 2003 ont rapporté sur la conception des
amplificateurs a transimpédance a sorties différentielles que 1’on pourrait qualifier de la
deuxiéme catégorie. Le principe utilisé consiste a filtrer la valeur moyenne du signal
d’entrée au moyen d’un filtrage capacitif tel qu’illustré a la Figure 2.4. Ces réalisations

souffrent d’un certain nombre d’imperfections parmi lesquelles:
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1- 1a tension de décalage systématique des composants résultant en une variation

du point de croisement qui a son tour se traduit en une gigue plus €levée,

2- la dégradation du taux d’erreur binaire sur les bits et,

3- des problémes d’intégrité du signal résultant d’une gigue €levée.
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Figure 2.4 Principe de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles

Dans le but d’améliorer la performance et de vaincre les imperfections mention-
nées dans le paragraphe précédent, Ohhata et son équipe [51] rapportent en 1999 une autre
approche qui consiste a générer localement une tension de référence pour polariser
I’entrée complémentaire tel qu’illustré a la Figure 2.5. Ils ont obtenu une gamme
dynamique de 22 dB mais les diagrammes de I’oeil montrent des temps de monté relative-
ment longs; ces temps de monté longs pourraient étre attribués a une limitation en bande
passante. La puissance dissipée parait aussi relativement importante (450 mW) et la den-
sité du bruit d’entrée est de 12pA/ JHz . Ces performances sont en partie dues a la tech-

nologie utilisée, mais 1’idée de tension de référence a retenu 1’attention de plusieurs
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chercheurs. Cependant, 1’approche proposée dans cet article utilise un ajustement externe
au moyen du condensateur C, dans la Figure 2.5, de tels ajustements ne sont pas désir-

ables pour une opération en fréquences €levées.
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Figure 2.5 Etage de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles.

Pour surmonter ces imperfections, d’autres chercheurs ont proposé des solutions
basées sur 1’utilisation d’une photodiode entre les deux bornes d’entrée [38]. Mais cette
alternative pose parfois des problemes de polarisation de la photodiode. Une autre
approche essentiellement véhiculée par Rein et son €quipe [44], [45], [60]-[62] consiste a
placer une capacité équivalente a celle de la photodiode a 1’entrée complémentaire afin de
mimer le fonctionnement de la photodiode et obtenir ainsi une symétrie a 1’entrée en

régime dynamique.
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Sur un autre aspect, I’une des références les plus citées pour la conception des cir-
cuits fonctionnant a 10-Gb/s est celle de Kim et son équipe [36]. Dans celle-ci, les auteurs
proposent la conception d’un amplificateur a transimpédance utilisant une configuration
en émetteur-commun. Une étude comparative de cette configuration avec la configuration
en base commune a ét¢ également présentée. Bien que cette derni¢ére configuration per-
mette de réaliser une bande passante plus large, tout dépendant de la technologie utilisée,
le bruit d’entrée pourrait é&tre dominant surtout aux fréquences élevées. Ils ont mis I’accent
sur I’intégration du photodétecteur et du préamplificateur dans un méme boitier et ont pu
ainsi mesurer une sensibilité de -17 dBm au taux d’erreur binaire de 10712, L’intégration
du photodétecteur et du préamplificateur dans un méme boitier est une option permettant
d’améliorer la sensibilité et le bruit d’entrée du récepteur car, elle élimine les capacités
parasites liées & la connexion hybride entre le photodétecteur et le préamplificateur. Seule-
ment, cette option a une limitation liée au procédé de fabrication utilisé. En effet, le photo-
détecteur et le préamplificateur ne sont pas toujours réalisés au moyen des mémes

matériaux.

Comme le niveau du signal a ’entrée du récepteur n’est pas toujours garanti a
cause de la nature aléatoire de ’arrivée des photons sur le photodétecteur, deux approches
sont généralement utilisées afin de garantir un signal de sortie constant. La premiére con-
siste a utiliser un étage de contrdle automatique de gain (CAG). Parmi les références pub-
liées dans la littérature, on note celle de Ikeda et son équipe [30] qui rapportent sur la

conception et la réalisation d’un amplificateur a transimpédance en AsGa fonctionnant a
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10-Gb/s. 1ls ont pu réaliser une sensibilité de -21dBm au taux d’erreur binaire de 10-°.
Bien que cette valeur de sensibilité soit satisfaisante pour le standard SONET, la consom-
mation de puissance inhérente a la technologie pourrait devenir une limitation du design
lorsqu’il s’agit des applications a faible consommation de puissance. La deuxié¢me
approche consiste a utiliser un étage limiteur de conception moins complexe que le CAG.

Parmi les références cités, 1’on note celle de Ohhata et son équipe [51].

Les systemes fonctionnant a 10-Gb/s et plus ont déja été rapportés dans la littéra-
ture, mais compte tenu des progres réalisés au niveau des technologies et procédés de fab-
rication, de nouvelles techniques de conception sont toujours en grande demande afin
d’améliorer la conception et la stabilité des circuits devant fonctionner a grand débit. Dans
cette these, nous proposons une alternative basée sur I’idée de référence en tension locale
générée a partir du miroir de la branche principale. Les détails de cette réalisation de
méme que les résultats expérimentaux obtenus sont présentés dans le chapitre 4 de cette
theése. La sous-section suivante va traiter de la conception pour la stabilité des circuits en

hautes fréquences.

2.3.3 La conception pour la stabilité

I1 est possible de réaliser le circuit le plus performant du monde, mais si celui-ci
n’est pas stable dans I’environnement pour lequel il a été congu, les ressources dévolues a
la réalisation auront été vaines. Le probléme de stabilité est donc capital dans le processus
de conception et de fabrication des circuits intégrés dédiés aux applications en hautes

fréquences. Par ailleurs, avec la miniaturisation de la taille des composants rendue possi-
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ble grace a la réduction de I’échelle au niveau des procédés de fabrication, on est actuelle-
ment en mesure de concevoir et de réaliser des circuits a large bande pouvant répondre a
une demande grandissante en systémes de communications opérant & des débits de trans-

fert de 10-Gb/s et plus.

Seulement, la réduction de 1’échelle s’accompagne de nouvelles contraintes de
conception pour les concepteurs des circuits intégrés utilisés dans de tels systémes. En
effet, les exigences de gain élevé et de large bande passante sont de nature a rendre les
amplificateurs réalisés instables si une méthode de conception adéquate n’a pas été
adoptée lors de la phase de conception. Les interconnexions constituent 1’une des princi-
pales limitations a la performance et  la stabilité. Les capacités parasites pourtant néglige-
ables dans 1’analyse des circuits en basses fréquences ne le sont plus en régime de
fonctionnement en hautes fréquences et par conséquent, elles doivent étre prises en
compte dans les modeles de simulation. L’un des compromis souvent utilisé dans la con-
ception des circuits intégrés devant opérer en hautes fréquences est le produit du gain et de

la bande passante puis les autres performances sont ajustées en conséquence [43].

Face a la réduction de I’échelle au niveau des procédés de fabrication, la modélisa-
tion des interconnexions devient alors plus complexe car, chaque conducteur posséde
désormais une capacité parasite, une inductance parasite et une résistance sé€rie équiva-
lente qui dépend de la fréquence [37], [43]. Lorsque la fréquence d’opération des circuits
devient élevée, un conducteur n’est plus représenté par une résistance nulle, mais plut6t

par un circuit équivalent tel que illustré a la Figure 2.6. Chaque conducteur introduit donc
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un délai de propagation et ’impédance équivalente posséde une réponse en fréquence et
une réponse transitoire de nature a dégrader considérablement la performance des circuits
réalisés. Des circuits équivalents modélisant le réseau de connexion des composants au

substrat ont alors été proposés dans la littérature [58], [59].

Capacitire lumped model (a)
1 ...
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L
RC model ¢h)
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Figure 2.6 Mod¢le d’interconnexion [43]

L’une des particularités des circuits fonctionnant en hautes fréquences est le nom-
bre important de parametres a considérer lors de leur conception. Ce nombre croit rapide-
ment avec la complexité du circuit. Certains de ces parametres sont contrdlables et
d’autres ne le sont pas. Ils sont interdépendants pour la plupart et, négliger certains d’entre
eux pourrait conduire a une défaillance du systéme a laquelle il serait difficile de remédier.
Pour cela, le concepteur de tels circuits est souvent obligé de composer avec le caractére

aléatoire de leurs variations.
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Rein et Moller dans [61] présentent certains aspects a considérer lors de la concep-
tion des circuits intégrés devant fonctionner a grand débit en mettant I’accent sur 1’optimi-
sation du design par I’utilisation de modeles avancés de transistors. Dans cette référence,
les auteurs montrent comment I’on peut utiliser avantageusement I’inductance équivalente
des fils de raccordement (bondwire) a I’entrée pour ameliorer la performance du circuit.
Malgré I’existence d’une littérature abondante dans la conception et la réalisation des cir-
cuits intégrés pour des applications en communication optique [5], [11], [13]-[17], [24],
[26]-[36], [44], [45], [48], [55], [60]-[65], [71], [77]-[80], [83], tres peu d’entre elles por-
tent sur la stabilité en particulier. Pourtant la notion de stabilité est trés importante pour
I’opération des circuits a trés large bande et 4 gain élevé tels que rencontrés dans le

domaine des communication a haut débit.

L’une des références les plus citées pour I’analyse de la stabilité est le livre de
Gonzales [21] publié en 1984. Cet ouvrage de référence est utile a la compréhension du
concept de la stabilité des amplificateurs micro-onde en général. En 1992, Ishihara et son
équipe [32] ont proposé une technique de conception d’un amplificateur réalisé au moyen
de la technologie en AsGa et dédi¢ aux applications a 10-Gb/s. Dans cet article, les auteurs
ont proposé une méthode dite “unifiée” de conception des amplificateurs a haut débit, per-
mettant d’optimiser ’interconnexion entre deux circuits intégrés montés sur un méme
module. Un autre ouvrage par M. Leonard Riaziat en 1996 est une autre bonne référence
qui traite de la stabilité [63]. Plus récemment en 2002, le professeur Antar et son équipe

[26] ont proposé une étude compléte sur la stabilisation multi-bandes des transistors a effet
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de champ en AsGa (MESFETs) montés en source commune et en grille commune, util-

isant une boucle de rétroaction.

De ces références, les criteres les plus importants dans la conception des photoré-
cepteurs a grands débits sont: la stabilité, la haute sensibilité, le produit du gain et de la
bande passante, le bruit et les conditions de polarisation en courant continu. De ces
criteres, la stabilité de I’amplificateur semble étre I’un des critéres les plus importants pour
de telles applications. En général, le photorécepteur est congu pour étre stable pour une
impédance de charge donnée et pour une bande de fréquence donnée. Cependant, cette
condition n’est satisfaisante que si I’'impédance de la charge est définie pour chaque bande
de fréquence dans la bande passante de I’amplificateur et 'impédance est supposée ne pas
changer avec la fréquence. En conséquence, lorsque cette condition n’est plus satisfaite,
I’amplificateur pourrait tout simplement perdre sa fonction d’amplification et devenir

plutét un oscillateur.

En outre, avec un échéancier trés court impos¢€ par des contraintes de temps
d’arrivée du produit sur le marché (Time to market), la méthode générale de prototypage
s’avere parfois inefficace forgant ainsi les concepteurs de circuits intégrés a rechercher
une validation de leur design a travers des simulations intensives et précises. Pour attein-
dre ce but, les concepteurs de circuits intégrés doivent disposer d’un systéme de concep-
tion efficient et d’une méthodologie qui leur permet de prédire le comportement de leur

design dans un environnement réel d’opération.
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Par ailleurs, la testabilité¢ des circuits €lectroniques utilisés dans les systémes
intégrés a haut débit comme les interfaces optoélectroniques de conversion a 10-Gb/s
devient un défit de taille pour la communauté des ingénieurs de test. Sylla et al. [73] ont
abord¢ le probleme de la testabilité de circuits intégrés a haute fréquence, mais leur méth-
ode s’adresse uniquement aux fréquences d’opération inférieures & 1 GHz. De plus, lor-
sque la fréquence augmente a 10 GHz, la méthode de conception pour la testabilité
largement utilisée pour les circuits opérant a basse fréquence n’est plus adéquate; la tradi-
tionnelle méthode d’insertion des points de test n’est plus une solution viable pour des cir-
cuits en hautes fréquences. En effet, a de telles fréquences, I’insertion des points de test
introduirait des discontinuités dans le routage des signaux, causant ainsi des réflexions qui
se traduisent par des valeurs de gigue élevées. De nouvelles méthodes permettant d’éval-
uer la performance des circuits intégrés en hautes fréquences sont donc en demande. Dans
cette these, nous introduisons la notion de conception pour la stabilité dans le cycle de

conception des circuits intégrés devant fonctionner a hauts débits.

Par rapport au cycle normal de conception et de fabrication des circuits intégrés de
haute performance, nous proposons d’ajouter une étape de vérification de la stabilité tel
que illustré a la Figure 2.7. Cette étape est importante car, elle permet au concepteur
d’inclure dans les mode¢les de simulation des composants représentant 1’environnement de
fonctionnement du circuit. La Figure 2.8 quant a elle présente la version plus détaillée des

différentes étapes a partir du concept a la réalisation du produit fini.
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Figure 2.7 Cycle de conception de circuits intégrés proposé

24 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons introduit un certain nombre de concepts inhérents
aux communications optiques. Le lecteur désireux d’approfondir ses connaissances sur
certains d’entre eux peut se rapporter aux multiples références consultées. Un historique
permettant de situer le contexte du champ d’application a été présenté. La revue de littéra-
ture critique présentée dans ce chapitre a permis de ressortir la problématique du sujet et
de présenter I’état de 1’art dans la conception des circuits intégrés dédiés aux applications
en communications optiques a haut débit. Par ailleurs, I’amplificateur optique constitue
une étape importante dans 1’évolution des systemes a fibre optique. Bien que ’introduc-
tion de I’amplification optique ait sensiblement modifié les contraintes de portée des

systémes de transmission a longue distance, le colit de tels composants demeure relative-
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ment €levé pour des applications de portée moyenne [47], [51]; ce qui justifie la recherche

de solutions favorisant la grande sensibilité d’entrée et une large bande passante.
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CHAPITRE 3

CIRCUITS PHOTORECEPTEURS OPERANT A
HAUT DEBIT

3.1 Résumé

La demande en réseaux de communication opérant & grand débit s’est con-
sidérablement intensifiée avec la popularité des systemes Internet et des systemes multi-
média. En effet, I’évolution prévisible des nouveaux services susceptibles d’étre offerts
aux usagers et les limites techniques du réseaux de distribution téléphonique actuel ont
incité de nombreux exploitants de t€lécommunication a déployer de la fibre optique pour
disposer d’une capacité leurs permettant de répondre rapidement a une demande plus
diversifiée en services et débits. Ainsi, la pénétration de la fibre optique dans les réseaux
locaux, notamment dans la distribution des services interactifs commerciaux et résiden-

tiels se situe dans la logique de 1’évolution des réseaux de communication.

La prochaine génération des réseaux de distribution par fibre optique nécessitera
donc une grande flexibilité & pouvoir s’adapter a différents protocoles de communication.
Dans de tels systémes, 1’amplitude et la phase du signal peuvent grandement varier d’une
transmission & I’autre a cause de I’atténuation due aux imperfections dans la fibre optique
d’une part, et de la dispersion chromatique dans la fibre due aux instabilités en longueur
d’onde de la source émettrice. De plus, la performance de ces systemes dépend fortement

de la sensibilité et de la gamme dynamique de 1’interface optoélectronique de réception.
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En effet, la distribution de ces différents services impose diverses contraintes de concep-

tion du récepteur, et ces contraintes sont souvent conflictuelles les unes des autres.

Dans ce chapitre, nous présentons une architecture basée sur I’utilisation des pro-
priétés de la configuration en grille-commune. Cette architecture est particuliérement
adaptée a la conception utilisant une technologie en arsénure de gallium avec des transis-
tors effet de champs (Gads MESFETs). L'une des particularités de cette configuration est
la possibilité de relaxer le compromis gain bande passante en utilisant un amplificateur a
transimpédance a faible résistance d’entrée permettant ainsi de concevoir des circuits dont

la bande passante n’est plus limitée par le pdle dominant a I’entrée de I’étage.

L’idée maitresse véhiculée ici est d’isoler le pdle d’entrée dans la détermination de
la bande passante et, d’effectuer une adaptation d’impédance en utilisant un étage de
transfert en drain- commun tel que démontré dans ’article “Design and Implementation
of Optoelectronic Interfaces for High-Speed Burst-Mode Transmissions” qui a été publié

en Juillet 2000 dans “The Journal of Vacuum Science and Technology B”.
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Abstract

The popularity of internet and multimedia has greatly increased the demand for
high-speed transmission networks. The next generation of optical networks will likely
request fast packet switching to support multimedia applications. In fact, in such applica-
tions, the amplitude and phase of the receiver can be quite different from packet to packet
due to different fibre attenuation and the chromatic dispersion caused by the variation of
the transmitter’s wavelength. Link performance is strongly dependent on both the sensi-
tivity and dynamic range of the receiver circuit. Although emerging lightwave communi-
cation technologies are bringing 10 Gb/s systems into commercial use [1], optoelectronic
interfaces are still limiting factors for better performances. In this paper, we address the
power penalty in high-speed burst-mode operation. Architectures applicable to high-speed

systems and insensitive to parasitic input loading are proposed to overcome speed limita-



52

tions at the receiver’s input. A 4.7 GHz bandwidth, a transimpedance of 43 dBQ and an
average input noise current density of 9 p4/J/Hz have been achieved in simulations with

a single-ended architecture.

3.2 Introduction

For fiber optic communication systems, whether for long distances or for busing
data over short distances, whether operating at low data rates or at high bit-rates, one of
the key elements is the receiver. The performance level of the system is established ét the
receiver input where the signal is at its weakest. So the design of the input optoelectronic

interface must be done carefully.

Conventional receivers are not suitable for burst-mode operation, because they can
not instantaneously handle different arriving packets with large difference in optical
power and phase alignment. The fundamental differences between traditional receivers
and the new burst-mode devices are that, dc-coupling must be used throughout the
receiver instead of ac-coupling due to the low frequency spectral content of the bust-mode
data, and they must adapt to the variation in optical power and phase alignment on a burst-
to-burst basis. A large dynamic range and a high gain are desirable in order to allow net-

work flexibility.

Furthermore, an effective approach of improving the input sensitivity of a receiver
is to use a preamplifier. However, the bandwidth of the preamplifier is generally not wide

enough, so sensitivity degrades at high bit rates. To overcome this problem, we employed
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a wide-band preamplifier based on the parallel feedback technique using a common-gate
(C-G) input stage. Section 3.3 of this paper addresses issues of how to best choose the
input device such that noise added is minimized in the bandwidth of interest. In section
3.4, fabrication issues are discussed; the discussion of simulation results follows in section

3.5.

33 Design issues

We first analyse the receiver noise mechanism and its impact on burst-mode oper-
ation for high-speed transmission. Then we determine power penalty considering that
Gaussian noise approximation holds. The penalty arises from the fact that the first bit
exhibits statistical variations in amplitude, and therefore establishing the threshold based
on this bit alone will result in a threshold voltage which shows correlated statistical varia-
tions. The variations in the threshold voltage will result in a degradation in the bit error
rate/signal to noise ratio (BER/SNR). We then present our approach to improve the

receiver’s sensitivity thus improving power penalty.

3.3.1 Noise and sensitivity analysis

As the link performance is strongly dependent on the sensitivity of the receiver cir-
cuit, the input stage configuration choice is crucial. In fact, the receiver sensitivity is
determined predominantly by the radio frequency (RF) small-signal and noise perfor-
mance of the device used in the RF analog front-end. It is important in the design of this

RF interface to make an estimation of noise generated by the components of the amplifier.
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For example, all resistors in the circuit will generate Jonhson or thermal noises due
to the random thermal motion of charge carriers. It is a white noise in that, it has a con-
stant power density independent of frequency and can be neglected. The remaining com-
ponents noise sources are the transistors. At low frequencies, each one has at least two
major noise sources. The first is the thermal channel noise because the channel resistance

of the transistor is finite. For a transistor in the saturation region, the drain thermal noise is

2
ldm::4K7§gm4f (3.1)

The second source of noise is called the flicker noise generated by surface states.
While there are numerous expressions attempting to accurately describe this noise, the one

selected here is by Paul Gray [2] who represents it by a drain-source current generator.

_ 2

éﬁ=méﬁg (3.2)
Variables W, L and g, represent the transistor’s width, length and transconductance
respectively and K is a constant for a given device. An important point to note here is
that, 1/f noise is inversely proportional to frequency and the transistor area. It is normally
the dominant noise at low frequencies. Since g, is proportional to the drain current. To
minimize the flicker noise, the input device should be run at low drain current and be

made as large as allowed by the monolithic integration.

Considerable effort has been dedicated to estimate the amplifier noise for different

front end designs [3]- [5]. A simple approach that accounts for amplifier noise is by intro-
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ducing a quantity F, referred to as amplifier noise figure. Thus the thermal noise variance

can be expressed as

o0

o7 = (D) = | Sp(Ndf = (4KT/R))F,Af (3.3)

o0

Physically, F, represents the factor by which the thermal noise is influenced by
various resistors used in the preamplifier and the post amplifier. The total current noise is
obtained by adding the contribution of each individual noise source. With approximately

Gaussian statistics, the total variance of the current fluctuations is

6> = cf+ozT = 2q(I,+ )N+ (4KT/RF, Af (3.4)
where
2 2
o, = (i () = JW S.(NHdf = 2quAf 3.5)

stands for the variance of shot noise generated by the photodiode. The SNR is related to

the incident optical power (P, ) as

2.2
SNR = K Pin (3.6)
2¢(R,P,, + 1) Af+ (4KT/RF,Af '

Ry is the responsivity of the photodiode expressed in Amps/Watts. If the dark I, current

is neglected, this expression becomes

_ nPin
SNR = ShvAT (3.7)

It appears that, the SNR increases linearly with P, in the shot noise limit and

depends only on the quantum efficiency n, the noise bandwidth Af and the photon energy
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hv . In most cases of practical interest, the thermal noise dominates the receiver perfor-

mance (02T » csf) and the SNR can be written as

SNR = —£E2— (3.8)

Thus, the SNR varies as P?n in the thermal noise limit. The power penalty can be

improved by increasing the load resistance R; and minimizing the F, of the receiver.

3.3.2 Problems of conventional preamplifiers

Generally, the amplifier stages used to obtain a required loop gain consist of a
combination of inverter and buffer /level shift circuits. Two types of input-stage circuits
have often been used for front-end preamplifier of photoreceivers: an inverter type and a
cascode type. The inverter input stage is quite attractive for its simple circuit configura-
tion, but it has a large “Miller” capacitance that increases circuit’s input noise. On the
other hand, the cascode configuration reduces the Miller capacitance thus reducing the
non-dominant time constant and hence improving the amplifier stability. A simple expres-

sion of the noise current at the input stage can be estimated by the following equation [3] -

[4]
2 3
4KTLB 4KTT(2rCp)*1,B
2
(in) = —2=+2qI;L,B + r 2 3.9
f Em

where B is the bit-rate, K is the Boltzman constant, 7 is the temperature, ¢ is the electron

charge, I is the average leakage current, I, and I, are Personick’s integrals which relate
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the bit rate to the actual circuit bandwidth [4], C; is the contribution of the total input

capacitances, R, is the feedback resistance, and I is the FET noise factor.

In order to reduce the input noise current, it is desirable to reduce the contribution
of Cy (Cp = Cy+ Cppyp), and to increase R, and g, . In fact, in the case of an inverter
preamplifier, the capacitance of the input FET (Cpg;) is given by
Crrr = Cgst (1 +ngL)ng . To reduce the contribution of C the desired design
should minimize the second term of Cp,, known as Miller effect. This is acheived by
using a cascode configuration, and the capacitance expression becomes

Crir = Cgy +2C,y.

3.3.3 The proposed architectures

Figure 3.1 is the schematic diagram of the proposed preamplifier. The width of the
input transistor T1 is optimized for low-noise operation. T2 is an impedance transformer
stage. T3 and T5 form the voltage gain stage while, T8 and T7 form the voltage level-
shifting stage. For wide-band operation, we adopted a parallel feedback loop based on TF
and RF. The use of TF is essential to increase the bandwidth. In fact, a first order approxi-
mation of the bandwidth is

1+4,

BW = e (3.10)

4, being the loop gain which can be improved by using the parallel feedback, R is the

equivalent input resistance and C; = C;+ Cpp is minimized by the common-gate input
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stage. Consequently, the bandwidth with this architecture is expected to be much wider

than that of a conventional amplifier.

VDD
T8

Out

T7

i -Z_
AAA :I'r Ak A

V5SS

Figure 3.1 Common-gate stage in single-ended.

The output of the gain stage is connected to a buffer/level shift circuit which per-
mits smaller capacitive loading, and therefore do not decrease the operating bandwidth. In
the absence of the level/shifting, bypass capacitors are necessary; low operating frequency
cannot be achieved easily, in this case, unless very large capacitors are used, a requirement

which is not compatible with GaAs monolithic integration.

Figure 3.2 is the differential structure, where the input transistors T1 and T2 are
connected in a C-G configuration. Since conventional feedback is not employed in our
design, this eliminates a common characteristic of traditional high-speed transimpedance
receivers of gain peaking and the bandwidth limitation caused by the interaction of the

feedback resistor with the input capacitance time constant.
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What is new in this design compared to the previous transimpedance architecture
is the use of the common-gate configuration for high-speed operation with a perfect isola-
tion of the photodetector capacitance in determining the 3-dB bandwidth combined with

the parallel feedback instead of a conventional one.

1
VDD

Figure 3.2 Novel differential stage based on the C-G configuration

34 Fabrication issues

A broad range of foundry processes are available for different types of MESFET
devices, such as high-power, low-noise and, general purpose devices. Integration of sev-
eral types of active devices on a single chip, including E/D and microwave depletion
mode devices is also an important consideration. Most monolithic microwave integrated
circuits (MMIC) foundries offer depletion mode MESFET based process technology with
0.5 pm, 1.0 um or more gate lengths. TriQuint is the foundry offering the most extensive
product line which includes E/D devices; and for our designs, we used PSPICE and

CADENCE package with TriQuint Models. Care have been put during layout to avoid
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short-channel effect and backgating. Moreover, active devices in MMIC circuitry are

beginning to find more non-standard applications.

In addition to the device’s intended application, power and frequency range of
interest also affect its design even when MESFET devices are to be used as amplifier ele-
ments; for example, the optimum device for a low-noise, high-frequency amplifier will be
quite different than optimum power device. A figure of merit and indicator of device fre-
quency performance is the gain-bandwidth product f;.. As a first order estimation, f, of a

MESFET can be expressed as

Em

= —— 3.11
21r(Cgs+ng) ( )

Ir

The transconductance of the device g,, increases approximately linearly as the
gate-length dimension is scaled down. The gate capacitances both decrease as the gate
length decreases. This leads to a need for short gate lengths for MESFETs. Normally Cos
dominates the denominator in the expression of f which decreases linearly with a

decrease in gate-length. The frequency of the unity power gain f, .

= fT
JZ(GO(Rg +R) +2nfC, 4RE)

(3.12)

fmax

The maximum frequency is given in terms of the gate resistance (or the base resistance)
and gate-drain capacitance (or base-collector capacitance). These transistors, while
procesing high-speed suffer from threshold variation, gate leakage resulting in greater

process variation for their speed. These properties pose significant challenges for the
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designer. This design has been performed with the TriQuint 0.6um gate-length process,
with transistors having f = 20GHz and I ¢ = 70ud/(um) . Furthermore, fewer noise
sources are present in the FET (no shot noise) as compared to bipolar transistors. Never-
theless, a disadvantage of the GaAs MESFET is the higher 1/ noise compared to Silicon

bipolar transistors.

Wire bonding is a common and unexpensive mounting technique, but the large
associated inductance degrades the integrated circuit (IC) performance and has to be con-
sider during the circuit design. The influence of pad metallization needs also to be consid-
ered during the design. The capacitance of the input pad in particular combined with the
wire bond inductance affect the preamplifier performance, because the time constant at
the input node of the preamplifier largely determines the frequency response. For exem-
ple, increasing the parasitic capacitance of a pad decreases the bandwidth and cause the

frequency response to become uneven.

The transimpedance ZT is approximately

ZT
Zy = —"2 (3.13)

1+ + 2

Py PP
where p, ~ (4v0)/ (RICT) and p,~1/(R;Cy), Cy is the total capacitance at the
drain of the input transistor T1. 4v0 is the open loop gain and its value is given by
A,0%g,,1R; . and R; is the load resistance. The ratio of the poles (p,/p;) is a measure

of the peaking level which increases with a decrease in the ratio.
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We plan to fabricate an optical-transceiver-type module in which the transmitter
and receiver will be integrated into a single package contributing remarkably to the incor-
poration of a compact optical interface module. An optoelectronic switch will also be
incorporated to modulate optical pulses according to transmitted data, thus providing an

electrical to optical (E/O) conversion.

3.5 Discussion and results

In general, the input impedance 1/g,, of the input FET is much smaller than the
feedback impedance used in the transimpedance amplifier. Since high open-loop gain in a
conventional transimpedance amplifier is difficult to maintain due to excessive feedback
parasitics and limited phase margin at high frequencies, the receiver bandwidth, therefore,
can be improved significantly by shifting the dominant pole expressed in equation (3.11)

with the proposed design.

To prove the effectiveness of the proposed design, architectures in Figure 3.1 and
Figure 3.2 have been investigated. We first present a comparison between the conven-
tional common-source (C-S) configuration and the C-G for the same transimpedance.
Figure 3.3 is the input referred noise of C-S and C-G for high bit rates while, Figure 3.4 is
the influence of the input loading for the two configurations. It appears that the noise per-
formances are similar for the two configurations, but the C-G is more stable considering
the input loading plot. In fact, from that plot, simulation results show that, for a varying

input capacitve loading, the noise performance from the common-source stage ranges
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from very low input noise to very large values. Figure 3.5 is a comparative study of the
three major architectures: C-S, C-G and the differential stage as illustrated in Figure 3.2

(C-GPF).
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Figure 3.3 Comparative input referred noise for high-bit rate

Figure 3.6 deals with the transient analysis of the differential C-G amplifier and
Figure 3.7 is the layout of designs submitted for fabrication. A 350 fF equivalent parasitic
capacitance of the photodiode in front of the preamplifier was considered in the transim-
pedance calculations and simulations. All the simulations were performed with the tem-
perature equal to 80°C. With this preamplifier, we mainly used a small signal frequency
response to investigate the preamplifier performance, because a practical input signal will

be very small and it is easy to introduce noise behavior.
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Figure 3.6 Transient output signals (positive and negative)

Figure 3.7 Layout of the designs sumitted for fabrication



66

3.6 Conclusion

We have presented an effective approach to improve the input sensitivity of a pho-
toreceiver which is less sensitive to data format, this has lead to reduce the power penalty.
The common-gate input stage followed by the common-source stage featuring a parallel
feedback are interfaced by an impedance transformer which relaxes the gain-bandwidth
tradeoff. The simulation results also demonstrate a higher bandwidth for the proposed
common-gate differential stage for the same transimpedance gain as compared to the clas-
sical stage (C-S). This feature allows multi-applications usage of the circuit with a stan-

dard 0.6pum gate-length GaAs MESFETs technology.
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CHAPITRE 4

INTERFACE OPTOELECTRONIQUE
INTEGREE A LARGE BANDE

4.1 Résumé

SONET (Synchronous Optical Network) est le standard dans I’industrie des com-
munications optiques a longues distances en Amérique du nord et son équivalent en
Europe est SDH (Synchronous Digital Hierarchy). SONET/SDH définit les exigences et
spécifications de la couche physique pour différentes vitesses de transmission et OC-192
définit les exigences de communication a la vitesse de 10-Gb/s. Une des difficultés
majeures dans ’intégration des photorécepteurs pouvant fonctionner a un tel débit est
I’atteinte d’une gigue (en anglais «jitter») compatible aux exigences de la norme. La gigue
est un probléme majeur dans les transmissions & hauts débits parce qu’elle a un impact
direct sur la qualité de I’information ou tout simplement des données transférées entre le
transmetteur et le récepteur. La gigue affecte I’intégrité du signal, pour cela, le développe-
ment des techniques de conception minimisant la gigue est une activité trés en demande

lorsque le débit de transfert devient élevé.

Grace a un meilleur compromis entre le gain, la bande passante et le bruit d’entrée
qui lui sont attribuables, 1’utilisation de 1’amplificateur a transimpedance (TIA) dans

I’interface optoélectronique de réception permet d’améliorer la marge de réception du
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systtme. En plus, sa grande sensibilit¢ et une large gamme dynamique permettent
d’assurer une flexibilité a différents protocoles de communication. L’amplificateur a sor-
ties différentielles permet de réaliser une gamme dynamique adéquate afin de pouvoir
détecter un faible signal utile en présence du bruit. De plus, la présence des circuits de res-
titution du niveau d’entrée de méme que les circuits d’ajustement automatique des seuils

permettent de minimiser le bruit dii au courant noir et le bruit d’entrée du récepteur.

Dans ce chapitre, nous proposons une méthode de conception de ’amplificateur a
transimpedance permettant de réaliser a la fois une grande sensibilité¢, un produit gain
bande passante élevé et une gamme dynamique adéquate pour un fonctionnement a grands
débits. L’approche utilisée est basée d’une part, sur 1’utilisation des propriétés de la con-
figuration en émetteur-commun a I’entrée du préamplificateur, et d’autre part, sur I’utilisa-
tion d’un nouveau circuit de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles a

faible bruit de gigue et a large bande.

Afin de démontrer le fonctionnement effectif de la méthode proposée, des proto-
types ont été fabriqués en utilisant le procédé de fabrication a 0.18 um en SiGe (Silicium
Germanium) de IBM. Les résultats de mesures effectuées sur les prototypes fabriqués
démontrent le succes de la méthode utilisée, et sont en conformité avec les buts et spécifi-

cations initiales de conception. Nous rapportons entre autres, une bande passante de 11
GHz, une transimpédance de 75— dB(2, une sensibilité¢ de -19.2 dBm mesurée pour un

taux d’erreur binaire sur les bits de 10°'2, un bruit d’entrée de 7.81 pA/ JHz et une gigue
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de 9.5 ps créte-a-créte. Cet ensemble de performances se situe parmi les meilleures dans
cette classe d’application & 10 Gb/s. Ces résultats sont consignés dans I’article qui suit
intitulé “4 BiCMOS 120 mW 11 GHz Transimpedance Amplifier Dedicated For High-
Speed Photoreceivers” et qui a été soumis pour publication dans “Journal of Circuits,

Systems and Computers” de “The World Scientifics”.
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A BICMOS 120 mW 11 GHZ TRANSIMPEDANCE
AMPLIFIER DEDICATED FOR HIGH-SPEED
PHOTORECEIVERS
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Abstract: We present a new low-noise, low-power SiGe transimpedance amplifier (TIA)
combining an automatic DC photo-current cancellation, an on-chip DC offset compensa-
tion circuit and a single-ended to differential conversion scheme. The conversion method
is based of the replica biasing technique in order to provide balanced output signals to the
subsequent stages. The chip was fabricated in a 0.18 um SiGe BiCMOS technology.
Experimental results show excellent performances such as 11 GHz bandwidth,

75 —dBQ transimpedance, -19.2 dBm sensitivity measured at 10 Gb/s at a Bit Error
Rate (BER) of 10712, 7.81 pA/ JHz input referred noise and 9.5 ps peak-to-peak jitter
which are the best overall performance reported in its category. The photoreceiver chip is

expected to dissipate only 120 mW from a single 3.3V power supply.

Keywords: SONET, single-ended to differential conversion, transimpedance amplifier

(TTA), photoreceiver.
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4.2 Introduction

Synchronous Optical Network (SONET) is an industry standard for optical com-
munications in the backbone infrastructure. SONET defines physical layer requirements
for various transmission speeds and, OC-192 defines requirements at bit rate of 10-Gb/s.
One of the major difficulties in the integration of receivers in such data rate is to achieve
jitter characteristics compliant to the SONET requirements [1]. For receivers in long dis-
tance optical links, not only high-speed, high gain-bandwidth product and high sensitivity
are required, but wide dynamic range characteristics that allows wide light receiving sen-
sitivity are required. Because of its potential of wide-bandwidth and low-noise, the TIA
configuration is commonly used in the design of photoreceivers. The TIA is one of the
most speed-critical components of the system; its noise performance, gain, and frequency

response largely determine the overall sensitivity and the data rate of the optical link.

A large number of photoreceivers implementations capable of running at data rates
in excess of 10-Gb/s have been bproposed and studied over the past decade [3]-[21].
Although many have been proposed and implemented using single-ended topologies for
simplicity [3]-[9], a differential configuration offers a number of significant advantages
[10]-[21] over its single-ended counterpart. At high-speed of operation envisaged in serial
data links, architectures employing differential switching circuits are almost essential in
order to minimize the logic swing and reduce switching noise on the supply rails, which in
turn, reduces size of supply decoupling [2]. Furthermore, the common mode rejection

property inherent in differential circuits makes it far manageable in the integration of a
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TIA with noisy digital circuitry or in an array with minimal crosstalk.

Moreover, in the field of electronic circuits design for high-speed applications, it is
very important to keep DC offset voltages due to mismatches in active devices very low
compared to signal levels as both, the signal and the offset voltages get amplified by the
same amplification factor at the output. In this paper, we discuss a circuit design technique
to overcome common high-speed operation drawbacks and propose a new single-ended to
differential conversion stage in the preamplifier to achieve higher noise rejection ratio,
low jitter and a wide dynamic range. We also propose a new DC cancellation circuit that
provides higher offset compensation when designing whith a BiCMOS technology. The
rest of this paper is organized as follows. Section II presents a review of the previous
work. The theory related to optical transmission with compliance to SONET standard is
presented in section III, section IV deals with the circuit architecture and design. The
implementation of the design is presented in section V, section VI presents experimental

results and discussion followed by the conclusion.

4.3 Prior arts

The photo-receiver represents one of the key components in optical fibre based
communication systems. In serial optical links without an optical pre-amplifier placed
before the photodetector, a low-noise pre-amplifier is normally needed before the high-
gain main amplifier. The optical signal from the fibre is first detected and converted into

an electronic current by the photodetector. A TIA is used to convert the current to a volt-
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age generally followed by a post-amplifier to amplify the signal to an acceptable level for
further processing by the decision circuitry. The first stage of the pre-amplifier is generally
a transimpedance stage in order to guarantee broadband mismatching between the driving

(high-impedance) photodiode and the pre-amplifier input [22].

The conventional TIA topology at the transistor level is an inverter based amplifier
followed by emitter followers as shown in Figure 4.1. The dominant pole and the non-
dominant pole must have adequate separation to avoid excessive frequency peaking and
group delay deviation. The open-loop gain of the stage is set by the transconductance of
the input transistor and its load resistor; applying the negative feedback improves the sta-
bility. The inherent parasitic capacitors of the transistors are the main cause of bandwidth

limitation in wideband amplifiers.
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Figure 4.1 Typical TIA front-end topologies in bipolar and GaAs MESFET technologies

Over the past decade, single-ended TIA implementations for optical transmission
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systems operating at bit rates in excess of 10 Gb/s have been reported [3]-[8]. Although
this is relatively the simplest way to design photoreceivers, a single-ended configuration is
inherent to common mode noise leading to higher error rates on bits, especially with weak
signals. Furthermore, interfacing with the next subsequent stages such as limiting amplifi-
ers or clock and data recovery circuit (CDR) is not adequate [6]. To improve gain and
noise performance, a more robust approach is to use a differential structure in order to take

advantage of the common mode noise rejection property inherent to differential circuits.

Since the preamplifier is a single-ended input stage, a conversion stage is normaly
required to provide a differential signal to the input of the limiting amplifier. The design
and implementation of this amplifier stage is a key component of the overall performance
of the TIA. In this section, we present a review of different circuit topologies that have
been used in the literature. A typical fiber-optic communication receiver front-end is illus-

trated in Figure 4.2

Vref

T

LA > |DEMUX

Fiber TIA

Figure 4.2 The typical photoreceiver front-end in TIA topology
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Early in 1994, preliminary work on differential transimpedance amplifiers design
have been reported by Ichino et al. [9]. Later in 1996, Rein et al. [10] then, more recently
Weiner et al. [20] in 2003 have also reported their work on the design of differential TIA
using a differential input stage. This first category of differential TIAs has the disadvan-
tage of necessitating the use of a dummy photodiode or a dummy TIA stage which, not
only adds to the cost but also creates some design constraints in the layout of the receiver
front-end. One major limitation of that implementation is the difficulty of achieving ade-
quate phase shift between the input signals and symmetrical output signals, these resulting

in overshoots/undershoots on the output eye diagrams causing transmission errors.

In order to overcome these drawbacks, Hurm et al. [11] in 1997 followed by
Greshishchev et al. [15] in 2000, Xian-Jie Li et al. [16], and Charles Wu et al. [21] in 2003
reported on the design of what can be called the second category of differential TIAs. This
approach consists of taking the average DC voltage of the single-ended signal from the
first stage of the TIA and use an RC filter to feed the complementary input of a differential
stage as seen in Figure 4.3. However, its implementation presents some impairments
namely: the systematic offset of the devices makes the two output signals different by tens
of millivolts leading to large variations in the crossing point, causing an increase in data

dependent jitter, thus degrading the bit error rate (BER) and the signal integrity.
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Figure 4.3 RC single-ended to differential conversion stage

Instead of taking the average DC voltage from the incoming signal, Ohhata et al.
[17] in 1999 have reported on generating a reference voltage regulator to produce a refer-
ence voltage applied at the complementary input of the differential pair as shown in Fig-
ure 4.4 to ensure balanced operation of the succeeding stages. Although the results
presented show a wide input dynamic range (22 dB), the eye diagram from the output dis-
plays crossing point deviation and longer rise/fall times. In addition, power dissipation
(450 mW) is a little higher which might becomes an issue when integrated with other cir-
cuitry. Furthermore, this implementation requires external adjustment through Cp, which
is not welcomed in high-speed design. As the trend to increase the bit rate further contin-
ues in order to exploit the high transmission capacity of single-mode optical fibers, cir-

cuits design techniques for high performance TIAs are still in great demand.
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Figure 4.4 Single-ended to differential conversion stage with on-chip reference voltage

4.4  Theoretical background

4.4.1 The optical transmission system theory
Let’s consider a bit stream with an information vector a= {wa_pagap, ...}

defining the sequence of binary symbols modulating the light output of a laser diode (LD)
or light emitting diode (LED) source. The optical power at the receiver input is assumed to

be a digital stream of the form [23], [24]

0

plta,a) = z al.hp(t—iT— ocl.T) 4.1

i=—w
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where a={...,0_;,apa, ...} with each a; being a random variable defining the signal jit-
ter associated with the received optical pulses. Let o, be statistically independent with a
common, known probability density function. In equation (4.1), hp(t) denotes the elemen-

tal optical pulse incident to the photoreceiver with 1/T the signaling rate.

For direct-detection optical communications, the received optical power signal is
converted to an electrical current through a photodetector. After amplification and filter-
ing, the electrical signal can be appropriately modeled as a non-homogeneous marked and
filtered Poisson process (MFPP), y(¢). The intensity of the primary Poisson process is

given by [23], [24]

I(t,a,a) = R-p(t,a,0)+ 1 4.2)
where R=n/hv is the responsivity of the photodetector, with n his quantum efficiency,

hv the photon energy and 7, the spontaneous electron rate corresponding to the dark cur-

rent of the photodetector. By replacing the power by its expression of (4.1), we then write

0

I(t,a,0) = R z ah(t=iT-o,T)+1, 4.3)

i=-©

This expression in (4.3) provides the designer with the contain of the input signal.
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4.4.2 Receiver sensitivity

The sensitivity of the receiver is the smallest average incident power for which the
receiver maintains a specified BER. High signal to noise ratio (SNR) is one of the require-
ments for achieving high optical sensitivity. SNR is typically expressed as a function of

the parameter ¢ which has a theoretical relationship to the BER as shown in (4.4).

[e e}
BER = fcauss(x)dx 4.4)
o
with
iPP
_Is
Q= o /ms 43)
v

where igp is the peak-to-peak signal current at the input of the receiver and i/ is the

RMS current noise referred to the input. The optical sensitivity can be estimated by (4.6):

Fms

min R

4.6)
with R being the photodetector responsivity. For 10-Gb/s applications (SONET OC-192),

typical bit error rate used to define sensitivity is BER = 10'? and Q = 7. Essentially,
(4.6) shows that low input noise current and high optical responsivity are key parameters
in obtaining higher sensitivity. But in order to obtain higher responsivity, the photodetec-

tor will exhibit lower bandwidth which might become an issue for high-speed response.
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Several of the critical device characteristics pose conflicting design constraints that must
be optimized for good high frequency performance. Of primary importance, is the ability

to achieve a sufficient 3-dB bandwidth.

4.4.3 Receiver noise performance

The low-noise signal current from the photodetector must be amplified so that
additional processing will not add significantly to the noise. Therefore, a very low-noise
front-end is required. A transimpedance amplifier as shown in Figure 4.1 has typically
been used for this purpose, and its noise performance is well characterized in [25]-[27].
The input referred current-noise spectral density for a preamplifier with a bipolar input

device is given by [25]-[27]

2q1

2nfC N2
4KT C 2 4K TB
S () = ——+——+4KTr, 2nfC, ) + [qu +— [ J 4.7
and for a field effect transistor (FET) input device the equation is
27fC 2
4KT 4K TF
S () = —+[4KTFg L+ 4KT ( ] (4.8)
nF RF m RD g,

where R is the feedback resistor, R, and R, are respectively the collector and drain
resistance in the first stage, r, is the base resistance. The equivalent input capacitance in
eachcaseis Cpp=C,; +C + CM and Cpp = Cyo+ Cgs + ng where C, is the detec-

tor plus stray capacitance, and I'is the FET excess noise or simply noise factor.
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The noise at lower frequencies can be shown to be dominated by the thermal noise
in the feedback resistor, and by the base current shot noise for a bipolar front end. Since a
FET device lacks this base current noise term, it has generally been accepted that FET
devices will exhibit superior noise performance. However, input noise levels comparable
to, and even lower than FETs are obtained using bipolar transistors when the bandwidth is
broadened [25]-[28]. This is possible because at higher frequencies, the collector current
shot noise becomes dominant, and the input noise current spectral densities for a bipolar

device reduce to equation (4.9)

2nfC )\ 2
2 4K TB
S, g() ~4KTr,(2mfC 1) + [quc + 4 [ - j (4.9)
L m
and for a FET device to equation (4.10),
akT(2YCrr)?
S N~ [4K7Tgm ] (4.10)
D m

Since HBTs can be fabricated with very low base resistance, the first term in equa-
tion (4.9) can be made small. The remaining term is proportional to the square of the
capacitance transconductance ratio, or an effective time constant. Further more, HBTs
have higher gain than FETs devices, the same transconductance can be obtained at a much
lower bias current. Therefore, at high data rates, where the collector current shot-noise is
dominant, a FET device will generally require significantly more bias current to reduce

the term Cp./g  in order to achieve the same noise performance as a bipolar device at

equal temperature. However, since the noise power is proportional to the temperature, the
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FET can have higher noise than a HBT of equal speed due to the increased power dissipa-

tion of the FET.

4.5  Circuit design

The design was performed with compliance to OC-192 SONET standard require-
ments. According to this standard, the sensitivity required for a short-range communica-
tion receiver is -12 dBm. If a 3-dB margin is allowed in the design, the minimum optical
power incident to the photodetector is -15 dBm, this power corresponds to 31.6 pW. For
good operating bandwidth, we guaranty by the design a minimum bandwidth greater or
equal to 3/4 of the target data rate. For OC-192, although the standard specification for the
bandwidth is 6-7 GHz, we have designed for a minimum bandwidth of 7.5 GHz over pro-
cess and supply variations in order to avoid inter-symbol interference (ISI) and data
dependent jitter. Rise and fall times are expected to be less or equal to 0.36 Unit interval
(UD). Peak to peak jitter is expected to be less or equal to 0.2 Ul, and for OC-192 SONET,

the UL =100 ps.

4.5.1 Circuit architecture

The proposed circuit architecture for the TIA is shown in Figure 4.5. In a conven-
tional preamplifier, when the output swing from the TIA is too small, sufficient swing can
not be obtained at the input of the decision circuit, resulting in an increase in rise/fall
times; this situation leads to higher jitter and higher number of errors on bits. However,

when the output swing is too large, the distortion in the output signal from the TIA
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increases and the information is corrupted. If the transimpedance has been designed high
to ensure sensitivity even when the input current is minimum, then the output swing will
exceed the distortion limit when the input current is large. On the other hand, if the tran-
simpedance has been designed to be lower in order to avoid distortion, the output swing
will be below the sensitivity limit. As a result, a conventional preamplifier can not operate
properly in a wide dynamic range mode. The proposed feature here is to have the linear
stage followed by a limiting stage on the same design as seen on Figure 4.5. In this config-
uration, it is possible to obtain high gain when the input current is small, and limit the tran-
simpedance output swing to a level so as not to exceed the distortion limit when the input
current becomes larger. This feature ensures both high transimpedance and wide dynamic

range.

Figure 4.5 The proposed receiver architecture

The proposed circuit topology in Figure 4.5 has been optimized for 10-Gb/s and
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can operate up to 12.5-Gb/s. The architecture uses an original concept of active DC photo-
current cancellation and DC offset cancellation. It involves adding a variable current

source represented here by the FET (TE) to draw the DC current /7, from the preamplifier

input. The optimum input current level is established by the feedback loop which includes
an error amplifier and two low-pass filters. A similar structure implemented in CMOS but
using peak-detection have been reported in [30] for use in infrared wireless data commu-
nications. In this paper, we have modified the feedback loop to use simple low-pass filter-
ing instead of peak-detection, that way, we can more easily control the level of the input

current.

Noise from the reference voltage (Vref) is also a current as it is coupled to the

preamplifier input through the depletion capacitance of the photodiode (Cp). Given ade-
quate matching by adding Cp, the noise should appear only as a common-mode signal

that is effectively suppressed by a balanced structure. Source-followers are used for DC-
coupling between stages since each gain stage operates from DC to high-speed. The limit-
ing amplifier stages are introduced after the differential transimpedance stage to overcome
the contradiction of high transimpedance and high speed with wide dynamic range. In the
design, the feedback resistor has been chosen as high as possible in order to reduce the
noise contribution from this resistor. Another advantage is that the differential configura-
tion throughout the receiver circuit reduces the effect of bond-wire inductances of ground
and supply voltage by reducing simultaneous switching currents. This is particularly

important since, experience has shown that single-ended amplifiers have a tendency to
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common-mode oscillation.

4.5.2 Circuit design details

Although inverter-based transimpedance amplifiers have shown good speed and
sensibility, they generally have poor power supply rejection because of the capacitive cou-
pling of the supplies to the signal path. In order to minimize the Miller effect at the input
transistor, we have adopted a cascode configuration for the TIA as shown on Figure 4.7.
To improve gain and noise performance, the signal path is made differential by applying a
single ended to differential conversion to maximize the preamplifier immunity to noise

from the power supply.

Single-ended to differential conversion methods reported so far [11], [15]- [18]
based on Figure 4.3 present some impairments namely: the two output signals are not per-
fectly symmetrical, they present slightly different common mode voltages causing non-
symmetrical crossing points susceptible to generate more jitter, thus degrading the bit

error rate (BER) and the signal integrity. The pole frequency 7| = 1/(2zR,C) must be low

enough to pass through the lowest data rate. Furthermore, the buffer amplifier requires a

MOS input to avoid offset due to 7, ... x R, loss. In this paper, we propose an alternative

bT1 1
method presented in Figure 4.6, the DC average level is set from the output of the differ-
ential pair. The performance of this stage depends heavily on the design of the differential

buffer amplifier. But when well designed, this architecture is expected to exhibit less off-

set than RC type of Figure 4.3. The pole frequency is set by the gain of the buffer as
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F = A/(2nR,C)).

1

Csa

Figure 4.6 Alternate single-ended to differential conversion stage

Finally in Figure 4.7, we propose another architecture based on the replica biasing
to generate complementary output signals from the single-ended input. Using a constant
ratio between the component sizes in the main signal path and the replica biasing allows to
generate two symmetrical output signals. Ry 11, Rp; Ry, T3; and Ty are a constant ratio

of Ry 1, R, Ry, T3 and Ty. This receiver configuration has the advantage of offering lower

offset, low-noise, wide dynamic range and good operating bandwidth than that of Figure
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4.6. The single-ended signal from the preamplifier will be converted to a differential sig-
nal, and fully-differential circuits will be employed throughout the remainder of the

receiver to ensure balanced operation.
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Figure 4.7 The proposed single-ended to differential conversion stage

Specific challenges in this circuit are in providing DC level restoration. Since long
sequences of data can be transmitted without transitions, the data can contain low-fre-
quency information. Therefore, a DC restoration circuit must set the pole frequency low

enough to pass through lowest data rate. Another challenge is in the conversion of single-
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ended output from the preamplifier to a differential signal. At high-speeds, care must be

taken to equalize the delays in the positive and negative paths.

4.5.3 The main amplifier

The main amplifier will act as a buffer to minimize the effects of process variations
and changes in signal strength, and will also perform noise shaping. It contains a limiting
amplifier circuit to provide the proper signal level to the clock-extraction and data-recov-
ery circuit, regardless of the output power of the preamplifier circuit. The overall gain
must be large enough for the smallest input signal to produce the required output swing.
However, the offset caused by non-ideal effects such as device and layout mismatches can
become large enough to smear the differential input signal. Therefore, a DC restoration

circuit is necessary.

The limiting amplifier is a differential amplifier using resistive loads followed by a
pair of emitter follower as shown in Figure 4.8. Moreover, a source peaking network is
used to widen the bandwidth. The output buffer is composed of a differential amplifier
using 50Q) resistive loads. Damping resistors are inserted between the emitter followers

and the output buffer to prevent source peaking and ringing generally caused by emitter

followers [10], [13].
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Figure 4.8 Single stage amplifier
4.5.4 DC offset cancellation

In high-speed optical communications, there is DC-level non-uniformity of the
photodetector with the preamplifier. In some applications, photodiodes are AC-coupled to
the preamplifier using capacitors. The major drawback of this configuration is its response
at the low frequency end. Frequency spectrum of truly random data like what is seen on a
data communication link has components down to DC. AC-coupling a receiver will
destroy these low frequency components leading to signal distortion and bit errors. For
that reason, offset cancellation circuits are necessary in the transimpedance stage. Nish-

ikido et al. [29] have proposed in 1995 an approach based on a single-ended offset restora-
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tion as shown on Figure 4.9. In 1998, Yang et al. [30] have also proposed the same
approach but in a differential configuration. Peak detection has been used in both imple-
mentations and, one major limitation is the control of the loop stability which sometimes

requires using external capacitance.

In this paper, we have modified the feedback loop to use simple low-pass filtering
instead of peak-detection. When designing in a bipolar technology, the DC restoration
loop does not work properly due to the beta mismatch in the differential amplifier used.
The DC offset cancellation circuit low-pass filters the data waveform from the amplifier
output stage and feeds back a differential DC voltage that provides a DC bias to reduce the
offset caused by non-ideal effects in the circuit. Figure 4.9 shows the conceptual DC off-
set cancellation circuit. For clarity purposes, we discuss in this paper the single-ended out-

put configuration.

C1 Voffset

e ?—()—A\ Vout
i [

Figure 4.9 Conceptual DC offset cancellation circuit
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Let us consider A the open loop gain of the stage from Figure 4.9. The bandwidth
of the offset cancellation loop is determined by Rx, R1, R2 et C2. When the loop is closed,

the offset voltage at the output of the circuit can be expressed as

- S
Vout = Voffset 745 4.11)
B is the feedback loop factor determined by
_ Rx
B=rrriir2 (“412)

Each stage has a small offset error which accumulates thru the last gain stage. From equa-
tion (4.11), whatever offset is present at the input of the circuit will appear amplified at the
output and will incorrect data. To prevent this from occurring, one would want to make
the feedback loop factor close to unity. In order to achieve that condition, it will be neces-

sary to design Rx more larger than R1 + R2 (Rx» R1 +R2).

The technology used to implement a design has to be considered during the initial
design specifications. Although design techniques proposed need to be technology inde-
pendent, it is hardly the case in high-speed design since each technology will present its
own limits. When designing for high-speed of operation with bipolar technology, the off-
set due to beta mismatch in the differential pair (T1, T1) as shown in Figure 4.10 can gen-

erate an undesirable offset of couple of millivolts.
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Figure 4.10 Previous implementation of DC restoration
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In order to correct this problem, we propose adding CMOS source followers

between the low-pass filters and the differential pair as shown in Figure 4.11. Knowing

that the input resistance of a FET transistor is very high, the condition of the feedback loop

factor is satisfied.
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Figure 4.11 The proposed DC offset cancellation circuit
4.5.5 Design optimization

To ensure proper circuit function and to minimize any pattern-dependent degrada-

tion, transient simulations of the circuit with pseudo-random input data were performed.
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Eye diagrams were created from resulting output waveforms. S-parameters simulations
were also conducted to minimize signal reflections at the input and outputs of the circuit.
These allowed the circuit to be optimized for maximum performance and stability in a

lightwave system.

Optimization also involved varying individual transistor size and bias point to
ensure maximum operating speed in the data-path, and also varying input/output induc-
tance to minimize any relaxation oscillation in the output waveforms. The optimization of
the transistor size is constrained between smaller devices with ever increasing base resis-
tance and, using a larger device with increasing parasitic capacitances. When the small
device is used, it is operated at the maximum allowable collector current density without
entering high current regimes associated with a rapidly increasing transit time (resulting in
a poor switching time) [10], [21], [22]. To avoid high current effects, minimum size
devices are tailored individually for a given collector current and reverse bias voltage

(Vo). We have optimized the length of input and output bond wires to minimize induc-

tances influence on circuit performances and stability.

Furthermore, the speed and bandwidth of a TIA depend strongly on circuits capac-
itances which arises from intrinsic device parasitics and interconnect parasitics. In deep
submicron technologies, interconnect capacitances dominate and scaling down the transis-
tor size does not provide a proportional impact in bandwidth improvement. Since systems

are becoming faster and complex, the die size are getting also larger, corresponding longer
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wiring lengths worsen the distributed RC delays and susceptibility for substrate noise cou-
pling and crosstalk. Using multiple bondpads for supply and ground allows designers to
keep the equivalent wirebond length as short as possible thus, minimizing lead inductance
that can cause unwanted feedback, resonances and possible oscillations. The layout was

optimized using high frequency design guidelines.

4.6  Design implementation

The design was implemented using a 0.18 um SiGe BiCMOS technology from
IBM. To minimize common mode noise, power supply fluctuations and, reduce the sensi-
tivity penalty due to parasitic feedbacks, the receiver has been integrated on a single chip,
with differential operation and two power domains as shown on Figure 4.12. In this figure,
C1 to C4 represent the on-chip power filtering. The guard ring is represented by GNDX

pin and the substract connections are represented by RSUB1 and RSUB?2.

Also, to minimize the interaction of noise sources with the sensitive amplifier
input (e.g. via the parasitic inductances of common on-chip lines and bonds to the ground
and supply voltage terminals or via the substrate), the different amplifier cells were elec-
trically and spatially separated by adequate measures in the layout. For example, separate
ground and supply-voltage pads for each cell were required. An efficient shielding of sig-
nal pads at the input and outputs by a low-ohmic buried layer is suggested if supported by

the manufacturing technology.



96

Lau WG VoG

D gt o

ge L

Lo anog el

Figure 4.12 Receiver integration with two power domains
4.6.1 Design evaluation

An evaluation board was designed for the purpose of performance evaluation.
High-speed guidelines were considered during the board layout to preserve signal integ-
rity. The photograph of the chip mounted on the evaluation board is shown in Figure 4.13.
The input and output of the chip conform to a Ground-Signal- Ground pattern to minimize
cross coupling of signals. Multiple bond wires have been used for ground and supply con-

nections to improve ground returns and minimize lead inductance.

Since process variations may affect the performance of the design during fabrica-
tion, we have used three different samples mounted on three boards. Each board is build
with SMA connectors to allow fixture to the test equipment. The signal path from the out-
put pads to the connectors has been designed as a control impedance of 50Q2. The differ-

ential outputs of the TIA chip are wire bonded to coupled Grounded Coplanar Waveguide
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(GCPW) transmission lines.

Figure 4.13 Photograph of the chip on the evaluation printed circuit board.

The GCPW is an option for low-loss and low impedance mismatch at high-fre-
quency transmissions. This PCB structure becomes useful when interfacing with SMA
connectors. In fact, a GCPW is similar to a Coplanar Waveguide (CPW) except that it has
an additional ground plane. With this configuration, the electric fields are split between
the ground plane and the coplanar grounds. The electric fields flow in a very similar fash-
ion to those of a coaxial cable. As a result, the controlled impedance is less dependent to
the spacing between the signal traces and the coplanar grounds. Having the ground refer-
ence as well as ground vias along the signal trace creates a good matching impedance.
Spacing of vias should be approximately 1/10 of the wavelength of the highest frequency

of interest,.
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4.7  Experimental results and discussion

The interconnection technique used to couple the photodiode to the pre-amplifier
has to be properly chosen in conjunction with the performance of the amplifier as current
sink at the input port. The relationship between the characteristic impedance of the signal

line Z, the bond wires inductance L, the equivalent input capacitance C;, and equivalent
input resistance R;, of the TIA should be adequately considered to avoid signal integrity

degradation and oscillation. A relationship between input capacitance, the characteristic
impedance of the trace and the possible bond wire length that can be chosen without com-

promising performance has been defined in [4], [10].

Using a HP83480A Digital Communications Analyzer, Anritzu Pattern Generator

witha 2°1 =1 PRBS pattern and an external Bias-T, data eyes and jitter were measured at
different input signal levels. The design was performed for power supply fluctuations in
the excess of +/- 5% of the nominal supply voltage (Vcc = 3.3 Volts). For the low voltage
conditions of operation, the supply voltage was set to the minimum (3.135 V) and the
input current was set to 50 pA; the corresponding output eye diagram is shown on Figure
4.14. The eye is wide opened with less jitter and less added noise. The waveform ampli-
tude is 456 mVp-p, and the peak-to-peak jitter is 9.7 ps. Rise/Fall times are 19.0 ps and

18.3 ps respectively.
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Figure 4.14 Eye diagram at 10.7-Gb/s for 50 pA input current

In order to stress the design, we have set the PRBS pattern generator at 2°1 1 for
12.5 Gb/s operation, the maximum supply voltage at (3.47 V) with input current levels of
200pA and 2.5 mA respectively. Figure 4.15 represents the eye diagram for an input cur-
rent of 200nA. From this measurement, a clean signal with less jitter and less added noise
is observed. The waveform amplitude is 483 mVp-p, the peak-to-peak jitter is 9.90 ps, and

rise/fall times are 25 ps.

Figure 4.15 Output eye diagram at 12.5-Gb/s for 200uA input current.
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By setting the supply voltage to the maximum (3.47 V) and the input current to 2.5
mA for overload conditions, the eye diagram is shown in Figure 4.16; the operation in the
limiting mode is well demonstrated in this diagram. The waveform amplitude is 485 mV
p-p, the rise and fall times are 20 ps and 19 ps respectively, and the peak-to-peak jitter is
9.5 ps. The overall performance not only surpasses most of the performances previously
reported but, conforms to SONET specifications. As compared to previously reported
results [3]-[9], [14]-[17] achieving a single digit jitter number is one of the best so far

reported in its category.

100 mV/divil

20 ps/div
Figure 4.16 Output eye diagram at 12-Gb/s for 2.5mA input current

Furthermore, to evaluate the minimum sensitivity of the design, we have used an

input power level of -20 dBm, Figure 4.17 represents the corresponding output waveform.

The minimum sensitivity is guaranteed at about -20 dBm. From this measurement, we can

see that the eye is clearly opened even if it is a little noisy as the input level is very weak.
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The X axis is set to 20 ps/div and the Y axis to 100 mV/div. The waveform minimum
amplitude is 200 mV p-p, and the jitter p-p is 22.4 ps, Rise/Fall times is 28 ps. Although

the jitter is higher at this low input power, the data can acurately be recovered.

100 mV/div

20 ps/div

Figure 4.17 Output eye diagram for an input signal of -20 dBm

The gain compression plot is shown on Figure 4.18 for different operating volt-
ages, it can be seen that, from 10 pA to 35 pA input currents, the transimpedance curve is
flat at 75 —dBCQ). These results also show a good behavior over voltage margins (varia-

tions).
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Figure 4.18 Gain compression plot
To evaluate the effectiveness of the design in minimizing errors on transmitted
data, we measured the BER as shown in Figure 4.19. Measurements show a sensitivity of
-19.2 dBm at a bit error rate of 10_12 which conforms to OC-192 SONET receivers spec-
ifications with a good margin. Figure 4.20 is the receiver input referred noise. This figure

shows an excellent noise performance of 7.8pA4/ J/Hz.



BER

Inoise [pA/sqr{Hz)]

1.0E-03
1.0E-04
1.0E-05
1.0E-06
1.0E-07

~425 C
o TOC

1.0E08

1.0E-09
1.0E-10
1.0E-11
1.0E-12
1.0E-13

24 23 2221 20 19 18 17 -16 15 14
Pin (dBm)

Figure 4.19 The Bit Error Rate characteristic at 25 degrees Celsius
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Finally, the measured optoelectronic transfer function is presented in Figure 4.21;

this figure depicts a bandwidth of 11 GHz at 25 degrees Celsius. Table 4.1 is a summary of

measured performances.
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Figure 4.21 Measured Optoelectronic transfer function

Table 4.1 Performance summary

Designation Result

Differential transimpedance 75-dBQ)

Bandwidth (at 25 degrees Celsius) 11 GHz

Optical sensitivity at BER= 10712 -19.2 dBm

Input referred noise current 7.81pA/ ,\/ITI—Z

Input overload current 2.5mA

Rise time 19 ps

Fall time 18.3 ps

Jitter (peak-peak) 9.6 ps

Group delay variation < 20 ps (From 100 MHz to 8 GHz)
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4.8 Conclusion

The design and experimental results of a new differential preamplifier combining
DC photo-current cancellation, DC offset cancellation and single-ended to differential

conversion based on a replica biasing scheme have been presented. Measurements show a

11 GHz bandwidth at 25 degrees Celsius, a transimpedance of 75 — dBQ and a sensitivity
of -19.2 dBm measured for data rate of 10 Gb/s at BER= 10"'2. The input referred noise

current measured was 0.82 pA RMS which corresponds to 7.81pA4/ JHz . Typical peak-
to-peak jitter is 9.5 ps and the input overload current is 2.5 mA. This receiver is suitable
for short and long-hall systems and exhibits excellent noise characteristics and excellent
performance in terms of transimpedance gain and gain-bandwidth product. Furthermore,
the transimpedance amplifier chip is expected to dissipate 120 mW from a single 3.3V

power supply.
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CHAPITRE 5§

CONCEPTION AXEE SUR LA STABILITE

5.1 Résumé

Dans la conception et la fabrication des circuits analogiques et mixtes, comme le
test explicite n’est pés souvent efficace a cause de I’accés aux noeuds et blocs internes trés
limité, I’une des solutions consiste a adopter une stratégie de conception pour la testabilité
(DFT) au début du processus de conception. Bien que la DFT soit encouragée comme
stratégie de test afin de réduire les colts associé€s au test et permettre une standardisation
du design, son implantation devient assez difficile dans le cas des circuits complexes et
cela I’est davantage lorsqu’il s’agit des hautes fréquences d’opération. De plus, la perfor-
mance des circuits s’en trouve affectée avec 1’ajout d’une circuiterie supplémentaire
imposée par la DFT. Ce phénoméne est particuliérement sévére dans le cas des circuits
opérant a tres hautes fréquences d’opération nécessitant un fonctionnement a faible bruit
comme les photorécepteurs. Le moindre bruit ajouté au signal affecte la performance glo-

bale de tout le systeme de transmission.

De nos jours, la complexité des systémes de transmission ne cesse de croitre et leur
implantation requiert souvent des circuits analogiques ou mixtes performants. Cette com-
plexité rend tres difficile la vérification compléte de ces systémes car nécessitant des

équipements tres coliteux. De plus, la probabilité d’avoir pendant la fabrication une boucle
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de contre réaction positive pouvant engendrer une oscillation augmente avec la complex-
ité du design. Une grande majorité des circuits de communication optiques présentent
encore des lacunes au niveau de leur évaluation. La plupart des circuits ou sous-circuits ne
sont pas évalués pour la stabilité¢ en hautes fréquences pendant la phase de conception car
les compromis couramment rencontrés font omission de I’analyse de la stabilité utilisant
les paramétres S et Z. L’ emphase est placé€e sur la réalisation d’une large bande passante,
un gain élevé et un faible bruit dans certains cas. En conséquence, une grande majorité des
circuits fabriqués n’ont pas un fonctionnement stable une fois implantés. Bien souvent, le
probléme est décelé chez le client; cette situation est trés onéreuse pour les compagnies

ocuvrant dans le secteur des semiconducteurs.

Afin d’apporter une contribution a ce probléme, nous proposons dans ce chapitre
une méthodologie de conception pour la stabilité (DFS) des circuits intégrés devant fonc-
tionner en hautes fréquences pour supporter les grands débits de transfert d’information
rencontrés dans les réseaux de communication optique. La DFS est basée sur ’analyse de
la stabilité des circuits intégrés en utilisant les parameétres S et Z, le facteur de stabilité K¢
et la mesure de la stabilité By. Cette méthodologie permet d’effectuer une évaluation effi-
cace de la stabilité des circuits intégrés pendant leur phase de conception afin de s’assurer

qu’ils pourront avoir un fonctionnement stable dans leur environnement d’opération.

Afin de démontrer le fonctionnement effectif des techniques et méthodologie pro-
posées, des prototypes ont été fabriqués en utilisant le procédé¢ de fabrication a 0.18 um en

SiGe (Silicium Germanium) de IBM. Les résultats de mesures effectuées sur les proto-
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types fabriqués démontrent le succes de la méthode utilisée, et sont en conformité avec les
buts et spécifications initiales de conception. Nous rapportons entre autres, une bande pas-
sante de 11 GHz, une sensibilité de -20 dBm mesurée pour un taux d’erreur binaire sur les
bits de 10™, un bruit d’entrée de 8.8pA/ JHz et une gigue de 10 ps créte-a-créte. Cet
ensemble de performances se situe parmi les meilleures dans la classe d’applications fonc-

tionnant a 10 Gb/s.

Nous terminons ce chapitre avec I’article intitulé: “Design for Stability of High-
Speed Integrated Photoreceivers: A Tutorial” qui a été accepté pour publication dans

“The journal of analog integrated circuits and signal processing”.
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Abstract. We propose a Design For Stability (DFS) methodology dedicated to the design
of reliable high-speed integrated photoreceiver front-ends. This methodology based on the
stability factor, S-parameters and Z-parameters analysis is made of four rules that high-
speed designers will apply during the stability check of their design. To demonstrate its
effectiveness, the proposed DFS methodology was applied to build a transimpedance
amplifier (TIA) compliant to Synchronous Optical Network (SONET) OC-192 (10-Gb/s)
standard. Experimental results in agreement with initial design specifications show excel-
lent performances such as: 11 GHz bandwidth, -20 dBm sensitivity measured at 10-Gb/s

for a Bit Error Rate (BER) of 10 and 10 ps peak-to-peak jitter.

Key Words: Design For Stability, Design methodology, Transimpedance amplifier, S-

parameters.
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5.2 Introduction

The increasing demands for high-speed optical systems operating at 10-Gb/s or
higher rates have resulted in technical challenges for designers of high-performance opto-
electronic components and systems. In particular, the high gain and high bandwidth nature
of amplifiers used in such components can lead to unwanted oscillations if not well con-
trolled by the designer. As the operating frequency of the integrated circuits (ICs)
increases, other factors that could be previously considered negligible in low frequency
design can no longer be neglected; adverse influences of parasitic need to be taken into
account during the design flow. One trade-off commonly used in the high-speed IC design

is that of Gain-Bandwidth product, and other performances are designed to match it.

Also, as technology continues to scale down, accurate modeling of interconnects
becomes increasingly important since every conductor has a capacitance, inductance and
frequency dependent resistance. With the increasing operating frequency, none of these
variables is negligible. Thus, a wire is no longer a wire but a distributed parasitic element
that will have a delay and a transient impedance profile that can considerably degrade the
performance of the transmission between the driving chip and the receiving chip. The sig-
nal propagating down the path is no longer contained entirely in the interconnect itself, but
1s a combination of all the local electric and magnetic fields around the interconnection.
Therefore, accurate equivalent circuits for modeling the substrate network of circuit com-
ponents like transistors, capacitors, resistors, as well as of bond pads have been reported

[1], [2]- A good understanding of substrate interconnection for the design of ICs using a
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silicon germanium (SiGe) technology is required to assess the impact of the substrate cou-
pling. In fact, every single component in the design has a connection to the substrate and

all these connections must be tied together for the circuit to work properly.

At high frequencies, interconnect discontinuities occur between different parts of
the same device, such as packages, vias, connectors and bends. All these effects represent
a large number of co-dependent variables that affect the overall performance of the sys-
tem. Some of the variables are controllable and some force the designer to live with their
random variation. One of the difficulties in high-speed design is how to handle those vari-
ables, whether they are controllable or uncontrollable and still perform a stable design.
Neglecting or making unrealistic assumptions on some of these variables can lead to fail-
ures difficult to debug. In such a situation, it will be impossible to establish the real root-

cause of the failure.

But low frequency circuit theory has been built around the assumption that all cir-
cuit dimensions are small compared with the electromagnetic wavelengths of interest.
That has led to modeling interconnect as a purely resistive material. However, this approx-
imation is not valid for ICs operating at the multi-Gigahertz frequency range. Recently,
Massoud and Ismail in [3], Kleverland et al. in [4] have assessed in their publications, the
importance of understanding the effects of on-chip inductance in high-speed integrated
circuits design in deep-submicron technologies. They have provided a certain number of
guidelines designers can exploit in order to account adequately for on-chip parasitics. This

understanding is critical in achieving working designs.
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Although circuit performance at 10-Gb/s and higher has already been demon-
strated for more than a decade [5]-[18], high-speed design techniques are still investigated
to improve system’s performance. In fact in 1990, Hans-Martin Rein [5] has provided a
good review of circuit architectures suitable for high-speed communication systems. One
of his preoccupations was to evaluate the readiness of the Si bipolar technology for the
implementation of 10-Gb/s systems. His reseach team was actively working toward the
demonstration of systems operating at 10-Gb/s or higher. In 1992, Montgomery et al. [6]
have demonstrated a wide band transimpedance amplifier design in InP composite collec-
tor HBTs. The effective transimpedance gain achieved was just 39 dB¢> with 1.5 dB rip-
ple and a bandwidth of 28 GHz. One interesting thing about this design is that, they used
an inductive bandwidth enhancement technique to boost the bandwidth of the front-end.
Although it has showed to be a promising technique for the design of high-speed TIAs,
they did not provide enough supporting data in their publication. The magnitude of the
effective transimpedance was calculated from S-parameters using equation (5.1) for

Z, = 50Q [6].

[S21]
|Zeﬁ‘i - |ZOII1 —S11| (5.1)

In this equation, Z,, represents the characteristic impedance of the system environment for
electrical characterization, §,, and S,, represent the input reflection coefficient and the

forward transmission coefficient respectively.



118

Also in 1992, Noboru Ishahara et al. in [7] have proposed a design technique for
high-gain, high- bandwidth GaAs MESFET amplifier IC module for 10-Gb/s communica-
tion systems. In this paper, authors have proposed a procedure for high-gain, wide-band
circuits design using stability analysis and a unified design methodology incorporating the
package. This was actually the first paper using stability analysis in the design of optoelec-
tronic circuits dedicated for communication applications. A multi-chip structure was
developed using stability analysis and requirements for stable operation was determined.
Furthermore, to reduce high frequency parasitic influences at the interface with the pack-
age, several improvements were clarified such as wideband matching and LC resonance
damping. Two years later in 1994, Haruhiko Ichino et al. [§] from the same research team
have proposed a review on research and development in NTT laboratories on integrated
circuits faster than 10-Gb/s for the next generation of optical communication systems. Key
design issues such as optimization procedures and novel circuit procedures were dis-

cussed.

Over the past decade, single-ended TIA implementations for optical transmission
systems and operating at bit rates in excess of 10 Gb/s have been reported. Although this is
relatively the simplest way to design photoreceivers, a single-ended configuration is inher-
ent to common mode noise leading to higher error rates on bits, especially with weak sig-
nals. The resulting design has generally a poor power supply rejection because of the
capacitive coupling of the supplies to the signal path. Furthermore, interfacing with the

next subsequent stages such as limiting amplifiers or clock and data recovery circuit
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(CDR) is not adequate. To improve gain and noise performance, a more robust approach is
to use a differential structure in order to take advantage of the common mode noise rejec-
tion property inherent to differential circuits. TIAs with differential outputs have been

reported in the literature [12]-[20].

In [12], Kim et al. present a 10-Gb/s transimpedance amplifier implemented in Si
bipolar technology based on the common source configuration. Authors present an input-
matching network scheme to achieve lower noise. A comparative study on noise perfor-
mance between a common-emitter and a common-base configuration is also presented.
Although they could achieve higher bandwidth with the common-base configuration (low
input impedance configuration), they could not afford its noise performance. They have
emphasized on integrating the TIA and the photodiode in a single package achieving an
optical sensitivity of -17 dBm at a BER of 10712, The integration of the TIA and the photo-
detector on a single chip has the advantage of minimizing parasitics at the input front-end

but suffers from process technology limitation.

In [13], Rein and Moller present some aspects of high-speed design with emphasis
on IC optimization using advanced transistor models. They also show how bond wire
inductances can be favorably used to improve circuit performance and they discuss special
modeling aspects. It should be pointed out here that, mixed-signal circuits with clock fre-
quencies as high as the transistor transit frequency £, or broadband amplifiers with cut-off
frequencies up to f,/2 are only possible if adequate circuit concepts are used and if the

circuits are carefully designed. Such a design does not only include the optimization of the



120

circuit resistances (and thus of the transistor operating points and voltage swings) but also
the individual design of all transistors in the circuit as well as the optimization of on-chip

wiring and even the length of the bond wires.

Although an important design effort is being carried out around the data rate of 10-
Gb/s and higher [5]-[20], new design techniques are still in great demand to accurately
address high-speed circuit design and stability. Actually, the majority of gigabit TIA
designs have so far focused on the design-tradeoffs of the TIA such as transimpedance
gain, bandwidth, noise, dynamic range, power dissipation, etc. This situation has resulted
in multiple failures on fabricated integrated circuits, which are difficult to debug.
Although new design techniques are sought in order to improve system level perfor-
mances, there is more than ever before an urgent need to address the stability issue. In fact,
you may have designed the most performing chip in the world (with low-noise, low-jitter,
higher bandwidth and higher gain...) if it does not have a stable operation in its working
environment, that would have just been a “guess work™. With technology scaling down
into deep submicron and the increasing demand for high-speed operation, it is time to
include stability among design tradeoffs and that is the aim of the paper rather than focus-
ing only on the TIA circuit architectures. Stability should not be a least requirement to
consider among the design-tradeoffs of TIA. As operating speed continues to push into
multi Gb/s, the OC-12 TIA design rules do no longer meet the current design solutions.
The traditional design flow need to incorporate the design for stability analysis as pro-

posed in Figure 5.1.
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Back in 1984, Gonzales in [21] has published a book, which is a key reference
when considering the stability issue in general, chapter 4 is particularly of interest. Later
in 1993, T. Misugi and A. Shibatomi have also published a book where the design of high-
speed transimpedance amplifiers is discussed; some stability design consideration can be
found in chapter 3 of the book. More recently in 2002, Hammad, Freundorfer and Antar
[23] have proposed a comprehensive study of multi-bands unconditional stabilization of
Common-Source (CS) and Common-Gate (CG) MESFET transistors using feedback.
From references [7], [8], [10], [14], [15] and [21]-[23], the most important design consid-
erations in a high-speed photoreceiver are stability, high sensitivity, power gain, band-
width, noise and DC requirements. Amplifier stability is likely one of the most critical
issues in the design of such type of amplifiers. Generally, the optical receiver is designed
to be stable for a given load impedance and at a given frequency band. However, this is
only valid if the load impedance is well identified in all frequency bands from DC to cut-
off and is assumed not to change with the frequency. Consequently, if this condition is not
satisfied, the amplifier could be pushed into instability and power will be lost in oscillation

at a frequency other than the operating frequency.

Furthermore, tight schedules imposed by severe time-to-market constraints make
prototyping inefficient and force designers to seek validation of their design from accurate
and extensive simulations. In order to overcome these limitations, high-speed ICs design-
ers must rely on an efficient design system and methodology that allows them to accu-

rately predict the behavior of their designs under real working conditions and
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environment. As the frequency of operation continues to increase, the testability of high-
speed electronic circuits used in serial data transmissions at 10-Gb/s or higher remains a
big challenge for the test community. Test equipment used for the electrical characteriza-
tion of the fabricated circuits is generally 50Q terminated. 1. Sylla et al. in [24] have pro-
posed a method of addressing the testability of circuits operating at high frequencies, but
their work is only limited to circuits operating up to 1 GHz. The design for testability
(DFT) methodology can no longer be easily applied. The commonly insertion of test
points method is no longer allowed on the signal path, thus avoiding discontinuities caus-
ing signal reflections translating into jitter. New methods to evaluate circuit’s performance
are needed and, in this paper, the design for stability (DFS) is introduced as a new concept

in the high-speed integrated circuits design flow.

The aim of this paper is to provide designers with a robust design approach for
high-speed integrated circuits (ICs) in general and for integrated photoreceivers in particu-
lar. We propose a design methodology to address stability issues encountered in the design
of high-speed integrated photoreceivers. The proposed DFS has been applied to build a
high-speed transimpedance amplifier and experimental results as supporting materials are
presented. Section II of the paper introduces some integrated photoreceiver design consid-
erations. In section III, the DFS methodology is introduced to address performance and
stability requirements. In section IV, we discuss applying the DFS to the design of high-

speed photoreceivers and propose DFS rules. Section V presents a design case of a photo-
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receiver consisting of a transimpedance amplifier featuring a single ended to differential

conversion and a limiting output stage. Finally, section VI is the concluding note.

53 Integrated photoreceiver design considerations

The photoreceiver represents one of the key components in optical fiber based
communication systems. The basic elements of an optical receiver module are a photode-
tector, a pre-amplifier, a limiting or AGC (Automatic Gain Control) amplifier and a CDR
(Clock and Data Recovery) circuitry. The performance of the receiver is strongly influ-
enced by the interface between the photodetector and the pre-amplifier. Knowing that, the
overall performance level of the system is established at the receiver input where the sig-
nal is at its weakest, the design of the input optoelectronic interface must be done carefully

[13], [25].
5.3.1 Receiver specifications

In optical communication systems, a photodiode (PD) is normally used in the
receiver to convert the incident optical signal into an electrical current. It is highly recom-
mended for the photodiode to have the following characteristics: high responsivity, wide
bandwidth, low capacitance and low dark current. The pre-amplifier convert the photocur-
rent from the PD into a usable voltage that can be further processed by the CDR. The com-
mon pre-amplifier architecture mostly used in these systems is the TIA, because of its

optimum trade-off between sensitivity, dynamic range, bandwidth and gain. This configu-
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ration uses a shunt feedback amplifier to convert the photocurrent into a voltage. The

schematic of a typical photoreceiver in TIA configuration is shown in Figure 5.2.

The main transfer function to be optimized is the transimpedance, but the input
impedance should be taken into careful consideration to avoid unexpected peaking effects
that can cause performance degradation and potential oscillation. To prevent this from
occurring, the resonant circuit formed by the connection of the photodiode to the TIA
front-end must be properly modeled during the circuit design as proposed in Figure 5.3.

The transimpedance can be approximated by the expression in equation (5.2) [19]

R
Zw) = —————Fl— (5.2)

+ ——
A(o)
In this equation, 4(w) is the open-loop gain of the preamplifier and R, is the feedback

resistor. In reality, it is a feedback impedance made of the feedback resistor and any stray

capacitances. Looking at the input of the circuit, R, = R, and Cp = Cp+C; are

in

respectively the equivalent input resistance and the equivalent input capacitance seen from

the input node. The bandwidth can be estimated by

pw = LHA@) | (5.3)

2R Cop

A design usually starts with a set of specifications, a selection of device technology and
circuit architecture. An integrated photoreceiver for SONET OC-192 applications will
likely have the following specifications as listed in Table 5.1. In order to achieve the target

operating speed, it is important to achieve both high gain and high bandwidth. Achieving a
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high gain is a conflicting constraint with achieving a high bandwidth as it can be seen
from equations (5.2) and (5.3); the designer needs to find a trade-off which is made possi-

ble by a proper choice of circuit architecture.

5.3.2 Effect of the interconnect on the receiver performance

It is essential that the length of the bondwire connecting the photo-detector to the
TIA be precisely controlled and kept short. The resulting inductance associated with the
bondwire will likely cause peaking in the gain characteristic of the receiver; sometimes, it
is even used to extend the bandwidth [13]. Large values of inductance will lead to
unwanted increased group delay causing different frequency components to reach the
receiver output at different times resulting in increased pattern dependent jitter and Bit
Error Rate (BER) degradation. One way of minimizing these undesirable effects at the
interface is to have the photodetector and the TIA integrated on the same chip; but this is

not always possible depending on the process technology.

To alleviate the technology limitation, we propose to optimize the interconnect
design so as to minimize the influence of the inductance at the interface. Using the inter-
connect model proposed in Figure 5.3, simulation iterations allow optimization of param-
eter values. The AC current at the input must see minimal inductance to the ground
otherwise; the inductance will increase the path length to ground causing ground to look
like an open circuit at a frequency where the path length is one quarter of the wavelength.
The photoreceiver front-end model is shown in Figure 5.3. The overall transfer function

can be written as:
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Vo ® _ If0)  1,(®) V(©)
Popt(m) Popt(m) I(0) [, ()

(5.4)

Equation (5.4) is an idealization of the transfer function because, in reality, there will be an
interaction between the TIA frequency response and the source impedance of the network
driving it. The interconnection network can be seen as a matching network between the

TIA and the photodiode having a frequency response that can be approximated by:

Iin(m)

) (5.5)

From the microwave theory, signal reflections occur whenever there are imped-
ance mismatches in the communication channel. Reflections in a data signal channel cre-
ate deterministic jitter (Dj) due to the signal interfering with itself. The reflected signal
will interfere with the incoming signal causing inter symbol interference (ISI) translating
into signal integrity degradation. All depending on the reflection coefficient given by
(5.6), the reflected energy reduces the signal-to-noise ratio at the receiver, increases jitter
and causes the error rate to degrade. Reflections are typically due to discontinuities on the
signal path causing impedance mismatches. One way of addressing this issue during the
design is by adopting adequate signal routing in the chip layout and at the board layout. A
strong recommendation to be made is to avoid any sharp 90 degrees trace routing on the

signal path and provide appropriate terminations.

Z-2,

F:
Z+2,

(5.6)
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Typically, Z, is 50Q which represents the characteristic impedance of the system environ-

ment where the device is tested. Z can have both resistive and reactive components and is

a complex number.

Traditional transimpedance design has always considered the interconnection of
the photodiode to the input of the TIA as ideal without loss. As the operating frequency
increases, this condition is no longer valid. The design of high-speed TIAs has evolved
toward the microwave design considerations. Furthermore, to evaluate the circuit electri-
cal performance at such frequencies, the usage of microwave test equipment is required.
Those high-speed test equipments are generally 50Q terminated. The interface between
the device under test and the test equipment has to be adequately considered for valid
measurements results. In this work, the test setup was inspired by the work from Rein
Hans-Martins’ team over the past decade [5], [9], [13], [16], [17] and particularly the

paper from Jens Mullrich et al. [16].
5.3.3 Receiver sensitivity

The sensitivity of the receiver is the smallest average incident power for which the
receiver maintains a specified BER. High signal to noise ratio (SNR) is one of the require-
ments for achieving high optical sensitivity. SNR is typically expressed as a function of

the parameter Q which has a theoretical relationship to the BER as shown in (5.7).

BER = J.Gauss(x)dx 5.7)
Q
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[.PP
0= (5.8)

Jms
21N

where £P is the peak-to-peak signal current at the input of the receiver and iy is the

RMS current noise referred to the input. The optical sensitivity can be estimated by (5.9):

_rms

min R

(5.9)

with R being the photodetector responsivity. For 10-Gb/s applications, typical bit error

rate used to define sensitivity is BER = 102 and Q =7. Essentially, (5.8) shows that low
input noise current and high optical responsivity are key parameters in obtaining higher
sensitivity. But in order to obtain higher responsivity, the photodetector will exhibit lower
bandwidth, which might become an issue for high-speed response. Several of the critical
device characteristics pose conflicting design constraints that must be optimized for good
high frequency performance. Of primary importance, is the ability to achieve a sufficient

3-dB bandwidth with a high gain.

5.4  Fundamentals of the design for stability

The stability of an amplifier can be determined from S parameters, the matching
network, and the terminations. For the design of integrated circuits, we propose a new
concept to be introduced in the design flow, that of design for stability (DFS). In addition

to the “Root-Locus Techniques” explained in reference [26] which is based on gain and



129

phase margin, the DFS is a concept that will guarantee the stability of the design. The DFS
has its rules and roots in the microwaves theory. As a rule of thumb, oscillation occurs
whenever the input or the output port presents a negative resistance to the device. In this
section, we first analyze possible conditions of stability for a transimpedance amplifier
shown in Figure 5.4; this analysis can be extended to more complex design. Figure 5.4
represents the photoreceiver model used for simulating S-parameters. Using this model,
and a parametric simulation, two separate simulations were performed at 1 GHz and at 10
GHz. Lp1 and Ip2 are design variables representing inductance length. We have optimized
parameter values of the design to make it stable, Figure 5.5 and Figure 5.6 provide an
insight of that effort. It can be noticed that S,, is mainly sensitive to the output induc-
tances at 10 GHz and S, is sensitive to the input inductances both at 1 GHz and 10 GHz;
thus the importance of finding the optimum inductance value at each location. From Fig-
ure 5.6, inductance values as low as 400 pH are highly recommended in order to achieve

|S22| <-10dB at 10 GHz. In practice, this is made possible by using multiple bondwires

and double bondpads.
5.4.1 Unconditional stability analysis

The stability of the device depends on some design variables. One of the design
variables to consider is the maximum available gain (MAG). This is achieved by simulta-
neous conjugate matching of both input and output when the device is stable. Using the
amplifier S-parameters, the MAG is given by equation (5.10) from which, one necessary

and sufficient condition of stability is derived [21].
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where ky is the stability factor defined by equation (5.11) [21]

S
S12

MAG =

2 2 2
P L4818 =128 = Su|” =[S
/ 2|81285|

(5.11)

From equation (5.11), the MAG is defined only if kf> 1 . At frequencies where ke<1,

the device is called conditionally stable. For a conditionally stable amplifier, another
parameter to consider is the maximum stable gain (MSG) defined in equation (5.12) as

[21]

S
S12

MSG = (5.12)

Based on experimental results, we highly suggest having the |S12| > |521| by at
least 6 dB and ideally 10 dB; typically [MSG]| greater than 2/3 in the bandwidth of interest
to be unconditionally stable. Another design parameter to consider is the measure of the

stability B, r [27]. The amplifier will be stable for B, >0, and B, fis given by (5.13) as:

_ 1+ |D|2 + |S11‘2 - ]S22|2
VT TS [, 0D

(5.13)

where D is the determinant defined by D = §,,5,,-5,5,; ; the condition B >0
implies |D| <1 . Based on these analysis, an amplifier will have stable operation if
Bi>0 and ky>1 . In other words, the maximum stable gain is the forward gain divided

by the reverse isolation. Physically, MSG is the maximum gain the device is capable of



131

providing once enough loss has been added to make it unconditionally stable. During the
design flow, these two stability parameters should be satisfied over temperature and pro-
cess variations. For the design presented in this paper, Figure 5.7 and Figure 5.8 show the

simulation plots of the measure of stability B, 7 and that of the stability factor k; over cor-

ners. From these results, B, >0 and kf> 1 are satisfied, which conforms to the stability

condition.

In terms of impedance matrix, for a 2-ports device, the designer will need to con-
sider the input and output matching impedances, namely Zjy and Zq 1. We propose for
unconditional stability to consider not only if B, >0 and ke>1 condition, but also to
guarantee that the real part of each Z parameter is positive. In other words, real(Z 1)>0
and real(Z 5,)>0 for all passive load and source impedances in and out of the bandwidth
-of interest. For the case considered in this paper, Figure 5.9 and Figure 5.10 show Z
parameters simulations results over corners; from these plots, we can see that, the stability

conditions are met.

This seems to be an additional stability condition but, it is a very important one. In
fact, as operating speed continues to increase, the input/output impedance changes with
the frequency. For high bandwidth and high gain amplifiers, some impedance combina-
tions when presented to their input/output could push them into instability causing oscilla-
tions to occur. Oscillations occur when the amplifier see a negative resistance at its input/
output. The best way to check for that condition is to look at the real part of Z-parameters

in addition to looking at the real part of S-parameters and make sure they are all positive.
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5.4.2 Conditional stability analysis

When the frequency is high enough, input and output matching networks affect
each other and multiple iterations in simulation are needed to obtain the optimum match-
ing. Conditional stability of an active device means that some passive reactances, when
presented to the device, cause it to oscillate. In other words, some impedance combina-
tions at either input or output of the 2-ports device may cause the magnitude of either Sy,
or Sy, to become greater than unity. If for a given load impedance, the magnitude of S,
for example is greater than unity, a standing wave established on the input of the transmis-
sion line can grow to an unwanted oscillation. Therefore, looking at the input of the 2-
ports device, the designer should evaluate and find the values of the load reflection coeffi-

cient T, that could make the device unstable. Solving equation (5.14) [21]

S12S21FL

T = 1-8,T,

Sy + =1 (5.14)

gives the instability boundary for load values presented to the device. The solution is a cir-

cle on the smith chart known as stability circle. The radius r; and center C; of the circle

are found to be [21]

S158
rp = | —2 2 (5.15)
|Sa0|” = 1Dl
(S5, —DSyy)
|S50|” = 1D

On one side of the circle, the operation of the device is unstable. In most cases, the

centre of the Smith chart is where S-parameters were measured and falls within the stable
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region. From there, the designer can find the passive loads to be avoided in circuit design
[21]. Active device for which the stability circle falls completely outside the Smith chart
are called unconditionally stable. In order for this condition to hold, the following relation

should be satisfied:
|CL| —r, = kf>1 (5.17)

A concurrent use of existing tools allows the designer to make the right decision.
These tools include: the Smith Chart, scattering parameters (S parameters), input and out-
put impedances matching. As a final touch on the DFS, we propose to run the “Load-Pull”
simulations [26] consisting of intentionally unbalance the input or the output port and to
evaluate the resistance of the design to oscillate. This method provides a range of passive
loads not causing the device to become unstable. This is particularly important when
designing with a process which is not yet mature or well controlled; sometime, the input

and output impedances can easily fall out of initial design specifications.

5.5  Applying DFS to the design of high-speed ICs

Right first-time success is extremely important in meeting product’s market win-
dow. Accurate simulations allow optimization of the power/performance and gain/band-
width trade-offs. But the accuracy of the simulated results however heavily depends upon
the device models used, and poorly characterized models compel long iterations in design
to achieve the target performance. Gain and bandwidth simulations require good device

models, package models, interconnect models and the inclusion of other layout parasitics.
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5.5.1 Corners simulation

Realistic process corners with specific sets of process variations and accurate tem-
perature- dependence modeling minimize over-design to meet specification at process,
temperature, and supply voltage extremes. For high-speed design using a bipolar process,
in order to account for process variations, supply and temperature variations, we propose
the following sets of corners as illustrated in Table 5.2. This methodology can be extended

to other technologies.

There are three sets of parameters: device models, junction temperature and supply
voltage. This yields to 23 combinations or corners cases plus the typical case, which gives
9 corners cases. Running these 9 corners gives the designers an idea of what would be the
range of variation of different performance indicators. Our corners simulations models are
correlated with Monte Carlo models for process and mismatch. Figure 5.11 represents the
transient simulation results of the design over corners accounting for process and power
supply variations. Figure 5.12 is the AC simulation of the power supply rejection over cor-
ners. We recommend achieving a PSR <-50dB for f<1MHz to avoid any noise injec-
tion into the signal from the power supply. If there is no way for the designer to modify
models, we highly recommend running Monte Carlo simulations for process variation and
mismatch. Running process variations is more useful here as designer can correlate results
with corners simulations results. But the accuracy of the results depends also on how

designers account for on-chip parasitics.
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5.5.2 On-chip parasitics

On-chip inductance has become increasingly important as technology continues to
scale down in active device’s size. The gate parasitic impedance of transistors has always
been considered much greater than interconnect parasitic impedances. This assumption
led to neglecting parasitic impedance of the interconnection and modeling it as a short cir-
cuit [3]. Until recently, interconnect has been modeled as a single lumped capacitance in
the analysis of the performance of on-chip interconnects. With the scaling of the minimum
gate feature size in modern technologies and the continuous increase in device density per
unit area, interconnect density has also correspondingly increased. One way of handling
this is to decrease the cross-section of interconnects in order to provide more interconnects
per unit area. Both the decreased cross-sectional area and the increased wire length have
caused the global wire resistance to dramatically increase. The resistance of the intercon-
nection has therefore become significant, requiring the use of more accurate RC imped-

ance models.

Furthermore, interconnect capacitances have become comparable to the gate
capacitance, requiring to model interconnect as an RLC network as shown in Figure 5.3.
With this interconnect model, new design techniques emerged to drive large capacitive
loads associated with long global interconnects and large interconnect trees with large fan-
out. The R and C can be extracted from layout based on traces width, thickness, and spac-
ing to adjacent traces and layers; readers willing to learn more about can find details in [3],

[4], [26] and [28].
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Optimizing inter-stage and I/O interconnections as well as load impedance circuits
requires good inductor modeling to find the best combination of inductance, self-resonant
frequency, and quality factor. This is particularly importance in order to account for stabil-
ity in the bandwidth of interest. In fact, adverse influence of the substrate coupling and on-
chip inductance on the circuit performance become increasingly important and must be
modeled accurately during the circuit design. Designers need to extract of parasitics from

the layout and include them in the circuit simulations.

Most integrated circuit designers today use parasitic RLC models of on-chip inter-
connects package and board level interconnects to more accurately analyze their designs
for capacitive, inductive crosstalk and supply bounce. However, the simulation of noise
coupling through the common substrate of mixed-signal systems has in large been ignored
[3], [4], mostly due to the difficulty in dealing with analysis of the substrate itself, which is
a multidimensional interconnect connecting every single device on the die to every other
one in the case of the SiGe technology that we have used. Although mixed-signal design-
ers have employed specialized models for substrate coupling in the verification of their

systems, it is highly desirable to seek for accurate and process-independent techniques.

5.5.3 DFS rules.

We propose four rules that high-speed designers will apply during the stability
check of their design. The application of these rules will depend on the given device con-
dition. In the presence of feedback loops in the design, the designer needs to break the

loop and perform loop analysis, then apply the DFS.
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Rulel:
If B, >0 and k> 1, the design is unconditionally stable. However, we recom-

mend to run the “Load-Pull” simulations in order to evaluate the tolerance range of

passive loads that, when connected to the device will not lead to oscillation. Also,

when running S-parameter simulations, consider achieving ‘Sl 1| <-10dB and
|S22‘ <-104B in the bandwidth of interest and make sure that real(Z;;)>0 and

real(Z,,) >0 for all passive load and source impedances.

Rule 2:
If B, >0 and kp<1, the design is conditionally stable. To fix the problem, the

designer needs to lower the forward gain by few decibels (dB) then, run the “Load-
Pull” simulations to find the combination of load-matching network causing the
problem. Looking at Figure 5.4, one way of improving the stability in this case is to
tweak the inductance values (L2, L3, L4, L5 and L6) and typically low inductance
(short bond wire or double bond wires) will be used. In the layout, the geometry of
the signal traces and their routing might be modified after performing iterations on

parameters in the interconnect model during simulations. Consider achieving

|S11| <-10dB and |S22| <-10dB in the bandwidth of interest, make sure that

real(Z;,)>0 and real(Z,,)>0 for all passive load and source impedances.

Rule 3:

If B,,<0 and k,>1, the design is conditionally stable. To fix the problem, the
1/ f
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designer needs to run the “Load-Pull” simulations to find the combination of load-
matching network causing the problem. One way of improving the stability in this
case is to tweak the interconnection models by performing multiple simulation itera-
tions on the model’s parameters so as to adjust the geometry of signal traces and
routing in the layout. The size of the input and output stages might need to be

adjusted to set the value of R,, and R, of the design so that |S11| <-10dB and

t

|522| <-10dB in the bandwidth of interest. Then, make sure that real(Z,;)>0 and

real(Z,,) >0 for all passive load and source impedances.

Rule 4:
If B, <0 and k<1, the design is unstable. Check the design for possible positive

feedback loops. Scale down the forward gain to find the best trade-off between gain
and bandwidth. Tweak the interconnect models by performing multiple simulation
iterations on the model’s parameters so as to adjust the geometry of signal traces and

routing in the layout. Adjust the size of the input and output stages to set R;, and

RO

ut

of the design so that |S11| <-10dB and |S22| <-10dB in the bandwidth of

interest. Then, make sure that real(Z,;)>0 and real(Z,,)>0 for all passive

load and source impedances.
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5.6  Design implementation

The proposed DFS was applied to build a transimpedance amplifier featuring a
single-ended to differential conversion stage, an offset cancellation scheme and a limiting
amplifier stage with programmable output amplitude. The schematic diagram of the TIA
front-end is shown in Figure 5.13. Although inverter-based transimpedance amplifiers
have shown good speed and sensibility, they generally have poor power supply rejection
because of the capacitive coupling of the supplies to the signal path. To improve gain and
noise performance, the signal path was made differential by applying a single ended to dif-
ferential conversion to maximize the preamplifier immunity to noise from the power sup-
ply. Also, to minimize the interaction of noise sources with the sensitive amplifier input
(e.g. via the parasitic inductances of common on-chip lines and bonds to the ground and
supply voltage terminals or via the substrate), the different amplifier cells were electrically
and spatially separated by adequate measures in the layout. For example, separate ground
and supply-voltage pads for each cell are required. An efficient shielding of signal pads at
the input and outputs by a low-ohmic buried layer is suggested if supported by the manu-

facturing technology.

5.6.1 Circuit design

Although transimpedance amplifiers with differential outputs have been reported
in the literature [13]-[20], single-ended to differential conversion stages are still streaky to
implement. In fact, most designs will present some impairments namely: the two output

signals are not perfectly symmetrical, the common mode voltage is different for the two
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outputs causing non-symmetric crossing points susceptible to generate more jitter, thus

degrading the bit error rate (BER) and the signal integrity.

In Figure 5.13, we propose a front-end architecture to generate complementary
output signals from the single-ended input. The resistor Rg at the input node can be imple-
mented using an active device. The prqposed receiver configuration has the advantage of
offering lower offset, low-noise, wide dynamic range and good operating bandwidth. The
single-ended signal from the preamplifier will be converted to a differential signal, and
fully differential circuits will be employed throughout the remainder of the receiver to
ensure balanced operation. Comprehensive investigations of different amplifier concepts
have shown that the required high gain can hardly be achieved with a completely linear
circuit at the required high operating speed [16]-[20]. Therefore, only the first amplifier
cell operates in the linear and the others in the limiting mode. The limiting mode guaran-
tees the desired constant output swing and, in addition, compensates the gain drop at high

frequencies.
5.6.2 Design optimization

To ensure proper circuit function and to minimize any pattern-dependent degrada-
tion, transient simulations of the circuit with pseudo-random input data were performed.
Eye diagrams were created from resulting output waveforms. S-parameters simulations
were also conducted to minimized impedance mismatch at the input and outputs of the cir-
cuit. These allowed the circuit to be optimized for maximum performance and stability in

a lightwave system.
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Optimization involved varying individual transistor size and bias point to ensure
maximum operating speed in the data-path, and also varying input/output inductance to
minimize any relaxation oscillation in the output waveforms. The optimization of the tran-
sistor size is constrained between smaller devices with ever increasing base resistance and,
using a larger device with increasing parasitic capacitances. When the small device is
used, it is operated at the maximum allowable collector current density without entering
high current regimes associated with a rapidly increasing transit time (resulting in a poor
switching time) [5], [13], [15]. To avoid high current effects, minimum size devices are
tailored individually for a given collector current and reverse bias voltage (Vo). We have
optimized the length of input and output bond wires to minimize inductances influence on

circuit performances and stability.

Furthermore, the speed and bandwidth of a TIA depend strongly on circuit’s
capacitances, which arise from intrinsic device parasitics and interconnect parasitics. In
deep sub micron technologies, interconnect capacitances dominate and scaling down the
transistor size does not provide a proportional impact in bandwidth improvement. Since
systems are becoming faster and complex, the die size is getting also larger, corresponding
longer wiring lengths worsen the distributed RC delays and susceptibility for substrate
noise coupling and crosstalk. Using multiple bond pads for supply and ground allows
designers to keep the equivalent wirebond length as short as possible thus, minimizing
lead inductance that can cause unwanted feedback, resonances and possible oscillations.

The layout was optimized using high frequency design guidelines.
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5.6.3 Design evaluation

An evaluation board was designed for the purpose of performance evaluation.
High-speed guidelines have been considered during the board layout to preserve signal
integrity. The photograph of the chip mounted on the evaluation board is shown in Figure
5.14. As it can be seen on this figure, double bond wires have been used at the output side
to optimize the inductance values, thus improving S,,. The input and output of the chip
conform to a Ground-Signal- Ground pattern to minimize cross coupling of signals. Multi-
ple bond wires have bé:en used for ground and supply connections to improve ground

returns and minimize lead inductance.

Since process variations may affect the performance of the design during fabrica-
tion, we have used three different samples mounted on three boards. Each board is build
with SMA connectors to allow fixture to the test equipment. The signal path from the out-
put pads to the connectors has been designed as a control impedance of 50Q . The differ-
ential outputs of the TIA chip are wire bonded to coupled Grounded Coplanar Waveguide
(GCPW) transmission lines. The GCPW is an option for low-loss and low impedance mis-
match at high-frequency transmissions. This PCB structure becomes useful when interfac-
ing with SMA connectors. In fact, a GCPW is similar to a Coplanar Waveguide (CPW)
except that it has an additional ground plane. With this configuration, the electric fields are
split between the ground plane and the coplanar grounds. The electric fields flow in a very
similar fashion to those of a coaxial cable. As a result, the controlled impedance is less

dependent to the spacing between the signal traces and the coplanar grounds. Having the
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ground reference as well as ground vias along the signal trace creates a good matching
impedance. Spacing of vias should be approximately 1/10 of the wavelength of the highest

frequency of interest.

5.7 Experimental results and discussion

The design was implemented in a 0.18 pm SiGe BiCMOS technology. To mini-
mize common mode noise, power supply fluctuations and, reduce the sensitivity penalty
due to parasitic feedbacks, the receiver has been designed for differential operation and
two power domains. Another advantage of the differential configuration is that, it allows
self-threshold and reduces the effect of bond-wire inductances of ground and supply volt-
age. Using multiple bond pads for supply and ground allows designers to keep bond wire
length as short as possible thus, minimize lead inductance that can cause unwanted feed-

back, resonance and possible oscillations.

As mentioned in the previous section, the interconnection technique used to couple
the photodiode to the pre-amplifier has to be properly chosen in conjunction with the per-
formance of the amplifier as current sink at the input port. The relationship between the
characteristic impedance of the signal line Z;, the bond wires inductance L, the equivalent
input capacitance C;, and equivalent input resistance R;, of the TIA should be adequately
considered to avoid signal integrity degradation and oscillation. A relationship between
input capacitanpe, the characteristic impedance of the trace and the possible bond wire

length that can be chosen without compromising performance has been defined in [7], [8].
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Using a HP83480A Digital Communications Analyzer, Anritzu Pattern Generator
with a 1031-1 PRBS pattern and an external Bias-T, data eyes and jitter were measured.
For the PRBS pattern set at 12.5-Gb/s, we have set different values of the input level. Fig-
ure 5.15 shows the corresponding output eye diagrams: (a) 200 nA input current and (b)
2.2 mA input current. The peak-to-peak (p-p) output swings are 558 mV and 562 mV
respectively. The measured peak-to-peak jitter is as low as 10.1 ps at 200 pA and 10.6 ps

at 2.2 mA. Rise time is 18.24 ps for (a) and 19.3 ps for (b).

Analytical and theoretical design techniques common to those used in the design
of microwave amplifiers were used to achieve the maximum electrical performance at
12.5 Gb/s. The TIA is considered here as a microwave amplifier and the connections to its
input and output are considered as source and load impedances respectively. The TIA S-
parameters were measured up to 15 GHz in 1 GHz increments using a network analyzer.
The output return loss (S,,) was measured as shown in Figure 5.16 and results indicate
two bumps at 9 GHz and 12.5 GHz where the average value is about -7.5 dB. From 0 to 8
GHz, S,, is less than -10 dB, which conforms to the analysis made in [21]. Results also
indicate that, the magnitude S,, has not become greater than unity for all frequencies,

which also conforms to the DFS rules.

The insertion loss (S{,) has been measured as shown in Figure 5.17 and results
indicate an excellent performance in the entire frequency span considered. The overall S-
parameters results confirm a robust and stable design, which verifies the effectiveness of

the methodology proposed in this paper. BER measurements were performed to determine
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the input sensitivity. Figure 5.18 shows a plot of the measured BER as a function of the
input power levels. From this plot it can be seen that, the minimum input power that can
be detected at the input of the receiver is -20 dBm at a BER of 107. Figure 5.19 is the
receiver input referred noise. This figure shows an excellent noise performance of

8.8pA/ JHz . From the optical to electronic transfer function shown in Figure 5.20, the
receiver has a bandwidth of 11 GHz; the sensitivity and bandwidth are compliant to OC-

192 SONET specifications.

5.8 Conclusion

In this paper, the design for stability (DFS) methodology has been introduced. The
DFS can be very useful especially when designing ICs for high-speed applications. We
have applied the DFS to the design of a 12.5-Gb/s transimpedance amplifier; the receiver
performances are in agreement with the DFS rules and the initial design specifications.
These results indicate that the receiver has sufficient characteristics for both long and short
haul applications. The receiver was designed to convert its single-ended input into a dif-
ferential output suitable for driving subsequent high-speed ICs with differential inputs.
Although the DFS is intended for high-speed circuits operating at 10-Gb/s and above, it
can be used in conjunction with reliable design techniques in CMOS [28] for the design of
high performance transceivers for fiber channel (FC) or serial attached SCSI (SAS) oper-

ating at 4.25-Gb/s and 3-Gb/s respectively.
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Figure 5.11 Transient simulation results over corners
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Figure 5.16 Measured output return loss (S22)

Figure 5.17 Measured reverse isolation (S12)
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LIST OF TABLES
Table 5.1  Design specifications of a high-speed TIA

Table 5.2 Set of corners specification

Table 5.1 Design specifications of a high-speed TIA

Parameter Symbol | Min Typical | Max Units Comment

AC transimpedance | Zt 600 1000 1400 | V/IA Differential 100
Ohms line-to-line

3 dB bandwidth BW_34p 8 10 13 | GHz

Input noise current | Inoisg 1 1.25 | pAgpmsg | From 0 - 10 GHz

Diff. output swing | VOD 400 500 600 | mV

Rise & Fall times tp & tg 20 22 24 | pS

Sensitivity Pin -19 dBm

Output impedance | Rgyr 42 50 58 | Ohms

Group delay erp 20 | pS 100 MHz - 8GHz

delay

Table 5.2 Set of corners specification

Designation Specification

Device models Typical model (typ)
Slow bipolar & fast resistor (sb & fr)
Fast bipolar & slow resistor (fb & sr)

Junction temperature Typical temperature, Tnom= 65 degrees
Low temperature, Tlow= -20 degrees
High temperature, Thigh= 130 degrees

Supply voltage Typical voltage, Vtyp= Vnom
High supply voltage, Vhigh= Vnom + 5%
Low supply voltage, Vlow= Vnom - 5%
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CHAPITRE 6

CONCLUSION

La présente thése constitue a notre humble avis une contribution dans le domaine
de la conception et de la stabilité des circuits intégrés dédiés aux communications optiques
a hauts débits. Durant les travaux de recherche associés a cette thése, nous avons étudié et
analysé divers aspects des communications utilisant la fibre optique comme canal de
transmission. Les résultats expérimentaux obtenus se rapportent en particulier a la concep-
tion de I’interface optoélectronique de réception opérant a grands débits. Nous avons mis
en évidence deux problemes fondamentaux rencontrés dans la conception et la fabrication

des circuits intégrés utilisés dans de telles applications.

Le premier probléme se situe au niveau de 1’atteinte des performances requises. En
effet, la conception des récepteurs utilisés dans les réseaux de communication optique a
grand débit exige non seulement un produit gain bande passante élevé, une capacité de
réception a grands débits et une grande sensibilité, mais aussi une gamme dynamique

¢élevée afin de pouvoir s’adapter a différents protocoles de communication.

Le deuxi¢me probléme est, quant a lui, relatif au fonctionnement des circuits fab-
riqués dans leur environnement d’opération. En effet, on peut avoir réalisé le circuit le
plus performant, mais si celui-ci n’a pas un fonctionnement stable dans 1’environnement

pour lequel il a été congu, I’effort déployé aura été vain. A cause de I’exigence de pouvoir
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assurer simultanément un gain élevé, une bande passante large et une grande sensibilite,
les amplificateurs utilisés dans les circuits de communication a grand débit sont de nature
a osciller si un bon compromis n’a pu étre réalisé entre les criteres de performance désirés.
Ce probleme est d’autant plus important avec la réduction de 1’échelle au niveau des tech-
nologies de fabrication de circuits intégrés. Il est donc important pour les concepteurs de
circuits de communication & haute performance d’adopter et d’utiliser des techniques de
conception qui non seulement minimisent les erreurs de communication, mais aussi,

garantissent la stabilité des circuits réalisés.

Le premier chapitre de la thése a été consacré a la définition du sujet traité et de la
problématique associée. Nous y avons présenté la motivation ayant suscité 1’intérét pour
ce sujet de recherche. Un apercu des concepts utiles a la compréhension de la these et la
méthodologie utilisée ont également été présentés. Au chapitre 2, un historique sur les
communications par fibre optique a été présenté au début du chapitre afin de situer le lect-
eur sur I’évolution de la technologie optique. Par la suite, une revue de la littérature cri-
tique a été présentée, ce qui a permis de faire ressortir 1’état de I’art dans la conception des

circuits intégrés destinés a de telles applications.

Parall¢lement aux développements dans le domaine des communications a longue
portée, on assiste également a une percée de la technologie optique au niveau des réseaux
de distribution des services locaux et résidentiels. Cependant, la plupart des réseaux de
distribution actuels bétis sur la paire torsadée ou le cible en cuivre coaxial ne sont plus

capable de supporter la bande passante requise pour la distribution des nouveaux services
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susceptibles d’étre offerts aux usagers. La fibre optique devient donc le lien de communi-
cation par excellence, la bande passante réalisable dans ces systémes n’est plus que limitée
par I’électronique de conversion aux interfaces optoélectroniques de transmission et de

réception.

Au chapitre 3, nous avons présenté la conception d’une nouvelle classe d’amplifi-
cateurs a transimpédance a faible bruit et & large bande en AsGa dont I’entrée est moins
sensible aux variations de la charge capacitive d’entrée. Le travail présenté dans ce chapi-
tre constitue la premiére contribution de cette theése. Ce qui est nouveau dans ce design,
c’est I’isolation totale de la capacité de la photodiode dans la détermination de la bande
passante a -3 dB du systéme. Nous exploitons la faible impédance d’entrée associée a la
configuration du transistor d’entrée monté en grille-commune pour étendre la bande pas-

sante du préamplificateur.

Par ailleurs, une des limitations au fonctionnement a haute performance des photo-
récepteurs est liée a la récupération d’horloge. En effet, dans les communications serielles,
le signal d’horloge doit étre récupéré a partir des données transmises, ce qui pose des
problemes de synchronisation graves en présence du bruit lorsque le débit de transmission
devient élevé. La gigue est une des principales limitations a la performance des réseaux de
transmission a grands débits. Ce bruit est caractérisé par deux composantes dont I’une est

déterministe et I’autre est aléatoire.

La composante déterministe peut se décomposer a son tour en “duty cycle distor-

sion” (DCD), en interférence intersymbole ( “Intersymbol Interference” - ISI) et en “peri-
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odic jitter” (PJ). Le DCD est généralement causé par une référence de tension instable,
I’interférence intersymbole est causée par une limitation en bande passante des com-
posants du circuit ou du canal de transmission et le PJ est causé par des réflexions dans le

canal de transmission.

La composante aléatoire appelée “random jitter” (RJ]) quant a elle, provient de
I’excitation thermique dans la structure cristalline du semiconducteur. Elle est probabiliste
de nature et peut étre caractérisée par une distribution gaussienne. RJ est définie par sa
valeur créte-a-créte donnée par 14 fois la déviation standard de la gaussienne pour un taux
d’erreur binaire & 10712, Comme le “random Jjitter” est un processus stochastique, son
amplitude n’est pas bornée; RJ va s’accumuler avec le temps, et par conséquent, va
affecter la fiabilité a long terme du systéme. Pour un taux d’erreur binaire de 10712, le “jir-
ter” total (TJ) T, = D,+ 14 x R, est fortement dépendant de la composante aléatoire. Une
méthode de conception permettant de minimiser ces différentes composantes a €té sug-

gérée dans cette thése.

En outre, les circuits utilisant des architectures non-différentielles ont un sérieux
probléme d’absence de reférence de niveau d’entrée. Ces circuits souffrent non seulement
d’une grande dépendance aux variations de la température et a celles du procéd¢ de fabri-
cation, mais également d’une grande sensibilité au bruit des alimentations; le bruit généré
peut dégénérer sous forme de gigue et dégrader le signal transmis. Dans le chapitre 4, nous
avons présenté une cellule d’amplification a transimpédance incorporant une nouvelle

méthode de conversion d’une entrée simple en sorties différentielles pour un meilleur ren-
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dement dynamique. Contrairement & la méthode conventionnelle d’ajustement de seuils
par un contrdle externe, nous proposons également un circuit de compensation automa-
tique de seuils avec des ajustements intégrés, minimisant ainsi la gigue. Cette méthode de

conception constitue la deuxiéme contribution de cette thése.

Dans la phase de mise en application des concepts proposes ci-haut, nous tenons
compte des techniques de conception pour la stabilité car, I’'un des problémes majeurs
dans la conception et la fabrication des circuits intégrés devant fonctionner a trés hautes
fréquences est celui de leur stabilité dans leur environnement d’opération. Pour cela, nous
avons présenté au chapitre 5 une méthodologie de conception pour la stabilité (DFS) des
circuits intégrés a haute performance. L’application de cette méthodologie permet aux
concepteurs des circuits intégrés d’effectuer efficacement la vérification de la stabilité de
leur circuit lors de la phase de conception. Cette méthodologie de conception constitue la

troisiéme contribution de la thése.

Afin de démontrer le fonctionnement effectif des techniques et méthodologie pro-
posées, des prototypes ont été fabriqués en utilisant des procédés de fabrication a 0.6
micron en AsGa (Arsénure de Gallium) et & 0.18 micron en SiGe (Silicium Germanium).
Les résultats de mesures effectuées sur les prototypes fabriqués démontrent le succes de la
méthode utilisé€e, et sont en conformité avec les buts et spéciﬁcatiqns initiales de concep-
tion. Nous rapportons entre autres, une bande passante de 11 GHz, une transimpédance de

75 — dBQ , une sensibilité de -19 dBm mesurée pour un taux d’erreur binaire sur les bits

de 10712, un bruit d’entrée de 7.81pA/ JHz et une gigue de 9.6 ps créte-a-créte. Cet
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ensemble de performances se situe parmi les meilleures dans cette classe d’application

fonctionnant a 10 Gb/s comme 1’indique le Tableau [6.1].

Tableau 6.1: Comparaison avec d’autres travaux de recherche

Specification [30] [48] [51] v[vT)l:;; [36] [27] [67]
fr (GHz) 85 23 35 90 30 23 47
-3 dB bandwidth (GHz) 8 7.8 10.5 11 9 7.8 8
Transimpedance (dBQ ) 63.3 57 60 75 55 55 63
Average input noise 6.5 9 12 7.8 18 9 10
( pA/(JHz)
Supply voltage (V) -5 -6.5 | 5/-3.5 33 5 -6.5 3
Power dissipation (mW) 465 143 NA 140 140 146 60
Photodiode Cap (fF) 250 100 150 220 150 NA 200
Technologie 0.10 0.40 0.30 0.18 0.25 04| SiGe
pum um um um pm pm
GaAs | Si-bip | Si-bip | SiGe | Si-bip | Si-bip
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DISCUSSION GENERALE

Nous avons analysé et propos¢ une méthodologie relative a la conception et a la
stabilité des circuits intégrés dédiés aux communications optiques a grand débit, dans le
cadre d’une production a grande échelle. Elle devrait permettre a I’industrie, d’augmenter
la fiabilité des circuits intégrés fabriqués, en mettant sur le marché des circuits hautes
fréquences robustes, tout en réduisant leur coiit de production. La solution proposée
repose en partie sur la conception d’une interface optoélectronique de réception a grande
sensibilité permettant de convertir une entrée simple en sorties différentielles. L’autre
aspect de la solution est I’analyse de la stabilité des circuits devant fonctionner en hautes
fréquences. La solution ainsi proposée permettra dans sa globalité de régler un probléme
pratique auquel 1’industrie fait face et qui retarde la phase de qualification du produit fab-

riqué.

Par ailleurs, il est trés important de souligner que cette thése ouvre des perspec-
tives de recherche énormes dans le domaine de la conception des circuits intégrés dédiés
aux communications optiques a grand débit qui est un domaine en évolution. En effet,
grice a la bande passante presque illimitée de la fibre optique, le développement des cir-
cuits d’interface optoélectronique va inévitablement se poursuivre et rester d’actualité a
cause de la demande de plus en plus grandissante en bande passante requise pour accom-
moder de nouveaux besoins. Les défis a surmonter seront de plus en plus grands a cause

de la réduction de 1’échelle dans les procédés de fabrication modernes; le probléme de sta-
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bilité va alors se poser avec acuité car la fréquence d’opération des circuits sera plus
élevée. Qu’on le veuille ou non, les ingénieurs oeuvrant dans le domaine devront se réa-

juster pour faire face aux nouvelles contraintes de conception.

Pour cela, il serait trés intéressant d’explorer dans des travaux futurs, la mise au
point d’un algorithme permettant 1’automatisation de la DFS pour une production & grande

échelle.

Dans cette theése, nous avons utilisé le GaAs et le SiGe comme technologies de
fabrication, une extension de ces travaux par 1’utilisation de la technologie CMOS serait

une avenue trés intéressante en faveur de la réduction du cofit du systéme.

L’un des problémes qui nous a paru difficile a régler en rapport avec les regles de
la DFS est celui d’assurer le coefficient de réflexion en sortie |S22| <-10dB sur toute la
bande passante d’intérét; il serait important d’approfondir 1’étude sur les conditions

favorisant cette régle.

Pour terminer, une étude similaire devrait é&tre menée au niveau de ’interface

optoélectronique de transmission pour un meilleurs rendement.
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