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1 NTRODUCTI ON 

Les informations véhiculées sous forme de signaux 

électriques ou électromagnétiques se  propageant à travers 1 'espace 

ou dans des appareils sont perturbées par u n  ensemble de phénomènes 

physiques résultant de fluctuations spontannées ( de vi tesse,  de 

champ, . . . ) connus sous l e  nom de bruit  de fond. 

Les signaux provenant de longues distances sont captés 

avec un niveau de puissance fa ib le  au dessus du brui t  de fond. La 

réception e t  l e  traitement de t e l s  signaux nécessitent de les  ampli- 

f i e r  en y ajoutant l e  moins de brui t  possible. En e f f e t ,  l e  bruit  du 

récepteur, s ' i l  e s t  trop important risque de "masquer" l e  signal. 

Un des facteurs de qualité du comportement en brui t  

d ' u n  composant ou d ' u n  disposi t i f  e s t  l e  facteur de bruit  q u i  e s t  

défini comme étant  l e  rapport signal sur brui t  à son entrée sur l e  

rapport signal sur brui t  en sor t ie .  11 caractérise donc l a  dégrada- 

tion de ce rapport lorsque l e  signal traverse l e  composant. 

Dans l a  gamme 10 - 60GHz, u n  des composants présentant 

un bon facteur de brui t  e s t  l e  t ransis tor  à e f f e t  de champ à jonction 

métal-semisonducteur ( TEC ) à 1 'Arséniure de Ga1 1 ium ( AsGa ) . Des 

travaux récents montrent que des performances en bruit  de 1 'ordre de 

2.8 - 2.9 dB pour un gain de 3 à 5 dB à 30GHz [1,21 peuvent 

ê t r e  obtenues, alors que d 'autres  font é t a t  de l a  possibi l i té  d'am- 

pl i f icat ion jusqu'à 6OGHz e t  de fonctionnement en osci 11 ation à 

llOGHz [3,4] : 



11 nous a donc paru intéressant d'étudier l e  

bruit généré par les TEC dans les gammes centimétriques e t  milli- 

métriques . 
Pour cela, nous avons conçu u n  modèle de bruit, 

permettant d'étudier l'influence des différents paramètres de la 

structure e t  du matériau , en prenant en compte les phénomènes nou-  

veaux causés par l a  réduction des dimensions du composant e t  t o u t  

particulièrement de l a  longueur de g r i l l e .  

Ces phénomènes sont de deux ordres : 

- La dynamique non stationnaire des électrons dans 

1'AsGa lorsque la variation du champ électrique es t  très rapide 

(spatialement et/ou temporellement). 

- Les effets  de bord q u i ,  lorsque les  dimensions de 

la g r i l l e  diminuent, deviennent relativement plus importants. 

Compte tenu de sa f ac i l i t é  de mise en oeuvre e t  de 

ses temps de calcul raisonnables, ce modèle nous a permis d'étudier 

systèmatiquement l 'influence des paramètres technologiques e t  phy- 

siques de la structure. 

Ce mémoire comporte deux parties. 

La première présente une description du modèle ut i-  

l i sé ,  ainsi qu'une étude théorique du bruit produit par les transis- 

tors à effet  de champ. 

Dans le  premier chapitre, nous rappelons les diffé- 

rents problèmes posés par la  modélisation d ' u n  TEC à gr i l l e  submicro- 

nique ainsi que les différents modèles existants e t  leurs limites. 



1 Nous décrivons ensuite l a  solution que nous avons adoptée.Ce modèle 
1 
1 
1 développé initialement dans notre laboratoire par A.Cappy e t  B.Carnez 

[5,61 , permet d 'étudier l 'évolution des différents paramètres pe t i t s  

signaux ainsi  que les différents  e f f e t s  physiques dus à l a  diminution 

de l a  longueur de g r i l l e .  De par sa s t ructure,  i l  convient parfaitement 

à une étude de bruit .  

Dans l e  second chapitre,  après une revue des différents 

modèles de traitement d u  brui t  e t  de leurs l imites,  nous décrivons la  

méthode que nous avons u t i l i s ée  pour calculer les  valeurs des diffé-  

rentes sources de bruit  a insi  que l a  corrélation exis tant  entre  elles.-  

L'influence des paramètres technologiques e t  du maté- 

riau sur l e s  valeurs des sources de bru i t ,  de gain e t  de facteur de 

b r u i t  sera étudiée dans l e  troisième chapitre. Nous dégageons de 

ce t t e  étude l e s  éléments q u i  permettent une réduction du b r u i t  sans 

pour autant dégrader l e  gain e t  ceci dans l a  gamme de fréquence 10 - 
6OGHz. 

La seconde part ie  e s t  associée à l a  caractérisation 

du composant. 

Dans u n  premier paragraphe nous décrivons en détai l  

les  techniques de mesures employées pour déterminer 1 es paramètres 

technologiques du composant, les  éléments du schéma équivalent p e t i t  

s ignal ,  ainsi que ses performances hyperfréquences. 

Le second paragraphe e s t  consacré aux mesures de b r u i t  

e t  aux problèmes rencontrés. Différentes méthodes de mesures sont 

décri tes  ainsi  que les  résu l ta t s  obtenus pour chacune d'el  l e  . Enfin, 

à p a r t i r  des mesures du facteur de brui t  min imum e t  des paramètres [SI 

du TEC nous nous efforcerons de remonter jusqu'aux éléments du quadri- 

pole de brui t  équivalent. 
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Fig.I.l. : Coupe Schématique d'un transistor à effet de champ. 



CHAPITRE 1 

LA MOD~LISATION DU JRANS ISTOR A EFFET DE CHPMP 

A GRIUE SUICRONIQUE, 

1.1. PRESENTATION SOMMAIRE DU MESFET 

Le principe de fonctionnement du t ransis tor  à e f fe t  

de champ ( TEC ) e s t  basé sur l e  contrôle de l a  conductance d ' u n  bar- 

reau de semiconducteur par variation de sa section. La figure ( 1.1 ) 

représente l a  coupe longitudinale d ' u n  MESFET classique. 

Sur un substrat  semi-isolant dlArséniure de Gallium 

( AsGa ) on f a i t  c ro î t r e  successivement une couche de grande r é s i s t i -  

v i té  : l a  couche tampon ou buffer, une couche qui constitue l a  zone 
3 active du TEC dont l e  dopage peut varier de 1017 à 51017 atomes par cm . 

Quelquefois, af in  de réduire les  résistances d'accès, on f a i t  c ro î t re  

sur cel les-ci ,  une couche fortement dopée sur laquelle on dépose les 

contacts ohmiques de source e t  de drain. Ces contacts ont l a  propriété 

de se comporter comme des résistances pures. 

Dans l 'espace source-drain, on creuse la  couche surdo- 

pée ainsi qu'une part ie  de la  couche active ( recess ) afin d'y déposer 

l e  contact de g r i l l e .  Le recess permet d 'a juster  l a  tension de pince- 

ment, de réduire les résistances d'accès e t  d 'év i te r  qu'une zone de champ 

élevé s o i t  localisée sur l e  drain 



longueur de gr i l le ,  i l s  supposent en outre que la vitesse des porteurs 

est  uniquement fonction du champ électrique e t  que les effets  de bord 

sont négligeables. Toutes ces restrictions limitent leur validité à 

des transistors de gr i l les  supérieures à u n  micron. 

Dans les TEC à gri l les  submicroniques, les  temps de 

transit  des porteurs sous la g r i l l e  sont du même ordre de grandeur que 

les temps de relaxation. Les lo is  de 1 'électrocinètique ne sont plus 

celles régissant un régime stationnaire. A cause de la diminution du 

rapport Lg/a, les effets  bidimensionnels o n t  plus d'influence. 

Toutes ces considérations ont conduit à l'élaboration 

par A.CAPPY [5] e t  B.CARNEZ [6] d'un modèle qui t ient  compte de ces 

effets.  C'est ce modèle que nous allons décrire après avoir rappelé les 

méthodes permettant de décrire les effets non stationnaires ainsi que 

1 eurs résultats. 



La gr i l  l e  e s t  un contact Schottky. En 1 'absence de 

toute polarisation extérieure, i l  ex is te  sous ce contact une zone dé- 

ser tée correspondant à l a  barrière de potentiel créée par les deux 

types de matériaux constituant 1 a Schottky. 

La couche tampon empêche la  dégradation de l a  mobilité 

des électrons de la  couche active à l ' i n t e r f ace  couche active-serni-iso- 

lan t ,  en augmentant la qual i té  de l ' i n t e r f ace  e t  en empêchant les  impu- 

retés du substrat  de remonter dans la  couche active lors  de l a  croissance 

de ce1 le-ci . 



COUCHE ACTIVE 
. . A  

REGION 1 COUCHE TAMWN 

Fig.I.2. : Zones intervenant dans le fonctionnement d'un 

transistor à effet de champ. 



1.2. FONCTIONNEMENT QUALITATIF DU MESFET. 

En 1 'absence de polarisation extérieure, il existe 

sous la grille une zone désertée. Suivant l'épaisseur de la couche 

active et de son dopage, cette zone peut s'étendre jusqu'au buffer, ou 

laisser un canal conducteur dans la zone active. 

Si on applique une tension entre drain et source ( Vds ) ,  

dans le premier cas, le courant sera nul : ce type de TEC est 

"normally-off". Dans le second cas, il  y a circulation d'un courant ; le 

TEC est dit :"normally-on". Nous allons décrire très qualitativement le 

fonctionnement de ce dernier, cette description n'étant plus valable pour 

les grilles courtes. 

Le mode de fonctionnement le plus usité pour un "normal- 

ly-on" est le fonctionnement à jonction de grille polarisée en inverse 

( Vgs < O ) .  Sous 1 'effet d'une tension Uds, un champ électrique s'éta- 

blit entre source et drain. Les électrons issus de la source vont s'écou- 

ler vers le drain, ce faisant, ils traverseront deux régions (fig.I.2). 

Dans la première, l'épaisseur de la couche active est 

constante. Si on suppose le dopage uniforme, le champ électrique et la 

vitesse des porteurs sont indépendants de x. Cette zone se comporte comme 

une rési stance. 

Dans la région 2, du fait de l'existence de la zone 

désertée, l'épaisseur du canal diminue. Si on suppose qu'il n'y a aucun 

porteur dans la zone désertée, l'expression du courant en chaque point 

d'abscisse x du canal sera : 
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n(x) et v(x) sont la densité et la vitesse moyennes des porteurs en 

x, y(x) la hauteur du canal conducteur en x. 

Pour des tensions Vgs et Vds fixées, le courant Ids 

est constant. Comme y(x) est inférieur à l'épaisseur de la couche acti- 

ve a, et va en diminuant vers le drain, le produit n(x). v(x) augmente 

.de la source à l'extrêmité du canal. 

Plusieurs cas se présentent alors suivant la valeur de 

la tension Vds. 

1) A Vds faible, c'est à dire à champ faible, la vites- 

se des porteurs est proportionnelle au champ électrique, le courant Ids 

croît alors linéairement avec Vds, le TEC est un fonctionnement ohmique. 

2) A Vds élevée, 1 a région deux se divise en deux zones. 

La première partant de la source à .une abscisse x du 

canal où le champ électrique est faible, la vitesse des porteurs reste 

proportionnelle au champ, il y a régime de mobilité. 

La seconde zone, se situant généralement en bout de 

grille, où le champ E(x) est élevé, la vitesse est alors constante, le 

courant ne varie plus. Le TEC est en régime saturé. Le produit n(x). 

y(x) est constant. Ceci peut être expliqué par le fait qu'en bout de 

grille côté drain, à fort Vds, les évolutions du champ électrique sont 

bidimensionnel les, de plus, d'autres effets apparaîssent alors, tel que 

1 'injection des porteurs dans le buffer. 

La figure(I.3) représente 1 'évolution typique du cou- 

rant Ids en fonction de Vds pour différentes valeurs de Vgs pour un TEC de 

un micron de longueur de grille. Les deux zones de fonctionnement sont 

visibles, au dessus de un volt de tension drain-source, le courant Ids est 

quasi constant quel le que soit 1 a tension appliquée sur la gril le. 



De cet te  analyse sommaire, on peut déf inir  deux para- 

mètres importants. La figure (1.3) nous montre qu'une faible  variation 

de Vgs en modifiant 1 'épaisseur du canal, f a i t  varier l e  courant Ids. 

On caractérise l ' influence de Vgs sur Ids lorsque Vds reste  constant l 

par la  quantité g, appelée transconductance e t  définie par : 1 

De même, 1 'influence de Vds sur Ids à Vgs constante 

e s t  caractérisée par la  conductance de so r t i e  : 



1.3. LES DIFFERENTES MODELISATIONS DU TRANSISTOR A EFFET 

DE CHAMP. 

1.3.1. INTRODUCTION. ------------ 

D'après 1 'explication qua1 i t a t ive  du fonctionnement, 

on peut constater que l a  modèlisation du TEC à g r i l l e  submicronique pas- 

se  par l a  résolution d ' u n  certain nombre de problèmes. 

Du point de vue du composant, i l  faut  décrire l e  com- 

portement de l a  zone désertée de la  Schottky e t  de l ' i n t e r f ace  couche 

active-couche tampon, ainsi que les e f f e t s  de bord q u i  ne sont plus nigli-  

geabl es. 

Du point de vue matériaux, les phénomènes de dynamique 

électronique non stationnaire doivent ê t r e  pris en compte. En e f f e t ,  

pour un TEC à grande longueur de gr i l  l e ,  les  relations de dynamique élec- 

tronique l i an t  l a  vitesse,  l e  champ e t  l e s  porteurs sont classiques, du 
+ an  type v = f ( E ,  àx ) .  Pour les  g r i l l e s  inférieures au micron, où les  

longueurs sont de l 'ordre du l i b re  parcours moyen e t  où les  temps de tran- 

s i t  sont de l 'o rdre  des temps de relaxation, l 'énergie  des porteurs E ne 

s u i t  plus les variations du champ électrique, en conséquence, l a  dynami- 
an  que électronique sera du type v = f ( E ,È ) . 

La résolution de ce type d'équation conduit à 1 'élabora- 

tion de modèles que l 'on peut classer en deux catégories : 

- les modèles bidimensionnels ( particulaires ou numéri- 

ques 

- les  modèles analytiques. 



1.3.2. LES MODELES BIDIMENSIONELS. ........................... 

Pour décrire les  phénomènes de dynamique, les  modèles 

particul a i res  sont les  plus rigoureux. I l s  simulent l e  parcours d ' u n  ou 

plusieurs porteurs dans l e  canal en prenant en compte les  interactions 

qu ' i l s  peuvent subir. Cette analyse peut ê t r e  effectuée par la  méthode 

de Monte-Carlo. Malheureusement, leur mise en oeuvre e s t  d i f f i c i l e  e t  l e  

temps de calcul e s t  trop important pour permettre une étude systèmatique 

sur calculateur. 

Les modèles numériques bidimensionnels nécessitent aussi 

d'importantsmoyens de calcul. I l s  sont basés sur la  résolution bidimen- 

sionnelle des équations de Poisson e t  de continuité. 

Ces modèles ne peuvent serv i r  à une étude systèmatique, 

néanmoins i l s  nous permettrong de valider certaines des hypothèses f a i -  

tes  sur l e  modèle u t i l i s é .  

1.3.3. LES M3DELES ANALYTIC$JES. ------------------- --- 

La première analyse du comportement physique d ' u n  TEC 

à jonction e s t  due à W.Shockley [l] qui a décr i t  l e  fonctionnement du  

TEC au silicium avec l e s  hypothèses simplificatrices suivantes : 

- l a  zone désertée e s t  entièrement vide de porteurs e t  

l e  substrat  e s t  parfaitement isolant .  ' 

- i l  n'y a pas d ' e f f e t  de bord. 

- l a  vitesse e s t  proportionnel l e  au champ électrique. 



Cette analyse appelée du canal graduel n ' e s t  valable 

que lorsque l e  canal n 'es t  pas complètement pincé. Après ce pincement, 

on considère que l e  courant a une valeur constante. 

A par t i r  de ce modèle, différentes améliorations ont 

é t é  apportées, entre autre,  l e  régime de saturation a é té  t r a i t é  grâce 

à une résolution bidimensionnelle simplifiée de 1 'équation de Poisson 

par Grebene e t  Ghandhy [2]  . 

Cette analyse f u t  reprise  par Puce1 [31 , Graffeuil[ 4 1 

q u i  l 'appliquent au TEC AsGa à barrière Schottky e t  lui  adjoignent u n  

modèle de brui t  que nous décrirons dans l e  chapitre suivant. L'idée 

e s t  de séparer 1 a zone active du TEC en deux régions , 1 ' une où 1 a 

vitesse e s t  proportionnelle au champ électrique, l ' a u t r e  où e l l e  e s t  

saturée. 

La première région e s t  t r a i t ée  par la  méthode du canal 

gradue1 par une résolution approximative u n i  dimensionnel 1 e de 1 ' équation 

de Poisson donnant comme résul ta t  qu'à l a  f ront ière  entre les deux 

régions où l a  vitesse a t t e i n t  sa valeur de saturation, la  hauteur du 

canal e s t  min imum.  

Dans la  région 2 ,  l a  dis t r ibut ion du potentiel e s t  

donnée par une résolution bidimensionnelle de Poisson identique à Grebene 

e t  Ghandhy e t  tenant compte de l a  continuité entre  les  deux régions. 

Ainsi, i l  e s t  montré que l a  saturation du courant ne provient pas d'un 

pincement de canal, mais de l a  saturation de l a  vitesse des porteurs 

à par t i r  d'une valeur de champ électrique donnnée. 

L '  inconvénient de ces différents  modèles e s t  q u '  i l s  ne 

tiennent pas 'compte des e f f e t s  survenant lors de l a  diminution de l a  



1.4.  LES EFFETS DE DYNAMIQUE NON STATIONNAIRE. 

Dans un TEC à grille submicronique, le champ électrique 

sous la grille varie très rapidement le long du canal. Pour décrire le 

comportement des porteurs soumis à un tel champ, deux méthodes sont pos- 

sibles : 

- la résolution de l'équation de transport de 
Bol tzmann. 

- la résolution d'un système d'équations phénoménolo- 
giques issues de Boltzmann. 

L'équation de Boltzmann donne l'évolution de la fonc- 
3 3 

tion de distribution des porteurs f ( r,k,t ) dans l'espace réel et 

1 'espace des phases à un instant t donné : 

Cette évolution est due à trois phénomènes : 

- 1 'action du champ électrique È sur les particules 

( forces de Coulomb ) 

- la diffusion 
- les collisions des porteurs avec le réseau. 

La résolution de cette équation peut se faire par la 

méthode de Monte-Carlo ou par des méthodes itératives. Les résultats 

obtenus, pour être assez précis, nécessitent des temps de calcul impor- 

tants. 



.. ,. 
1 'équation de conservation de 1 'énergie. 

La différent iel  l e  to ta le  de 1 'énergie des porteurs 

e s t  égale à l 'apport  d'énergie dû au champ électrique lors  de leur dépla- 

cement à laquelle se soustraient l e s  énergies perdues sous l ' e f f e t  des 
a forces de pression électronique =( n.v,. k.T ) e t  des interactions 

n.  -3 , -cc (E )  représentant 1 e temps de relaxation de 1 'énergie. 
*& 

Afin de valider les  équations de conservation, e l l e s  

ont é t é  confrontées à des résul ta ts  obtenus par l a  méthode de Monte- 

Car10 dans l e  cas où l e s  porteurs sont soumis à u n  champ passant brus- 

quement de O à 70 kV/cm 5 1  . Les figures (1.4)  e t  (1.5) montrent 

les  évolutions de la vi tesse e t  de l 'énergie moyennes des porteurs. 

Nous constatons la  bonne concordance entre les  deux simulations. Nous 

voyons entre autre apparaître l e  phénomène de survitesse. Les porteurs, 

dès 1 'application du champ atteignent des vitesses largement supérieures 

à leur vitesse en régime stationnaire.  

La figure (1.6) montre une comparaison des ëvolutions 

spat ia les  de l a  vitesse e t  de l 'énergie moyenne en fonction du champ 

électrique pour un TEC de 0.3 micron de longueur de g r i l l e .  Comme précé- 

demment, l a  va l id i té  des équations phénoménologiques es t  confirmée-. 

Ce système d'équation e s t  à l a  base du modèle que nous 

emploierons pour étudier l e  b r u i t ,  e t  d o n t  nous allons rappeler les 

hypothèses simplificatrices u t i l i sées  dans la  modèlisation des diffé- 

rentes parties du canal. 



1 . 5 .  LE MODELE NUMERIQUE UTILISE. 

La figure ( 1 . 7 )  représente une coupe longitudinale du  

TEC u t i l i s é  dans l a  modèlisation. L'espace source-drain e s t  divisé en 

sectionçde longueur Ax dans lesquelles les grandeurs physiques seront 

cal cul ées. 

1.5.1. PROBLEMES POSES PAR CE MODELE. ............................. 

Le modèle u t i l i s é  é tan t  unidimensionnel, un certain 

nombres d'hypothèses ont é t é  f a i t e s .  Ainsi, l es  grandeurs physiques ne 

dépendent pas de la  direction y ,  ce qui implique une densité de porteurs 

uniforme dans une section du canal e t  une seule composante suivant x 

pour 1 es grandeurs vectoriel les .  

La figure (1.8) représente l 'évolution de l a  densité de 

porteurs dans l e  canal e t  l e  buffer calculée par u n  programme bidimen- 

sionnel développé dans notre laboratoire 191 , [IO] , [ I l l  . 11 e s t  à 

noter que dans ce programme, i l  n'y a pas d'hypothèse quant à l a  pré- 

sence de porteur dans l a  zone désertée. On observe que celle-ci  s 'étend 

de part  e t  d 'au t re  de l a  g r i l l e ,  e t  que la densité de porteur n 'es t  pas 

constante dans l e  canal dans l e  cas où l e  dopage de la  couche active e s t  

uniforme. Néanmoins, on peut déf inir  une épaisseur équivalente de l a  

couche active a e t  u n  dopage équivalent Nd de sor te  que l a  lo i  de 

Shockley donnant l a  quantité de charge sous l a  g r i l l e  en fonction de l a  

tension Vgs appliquée s o i t  vérifiée par : 



Fig .  1.8. : Evolut ion de l a  densi t é  de porteurs dans l e  canal - 
e t  l e  b u f f e r .  



Nd.a 2 
avec Woo = q .  - =  Y la tension pour laque1 l e  la couche active e s t  

entigrement désertée. Yd étant l'épaisseur de la zone désertée. 

Les effets de bord sont modèlisés d'après les travaux 

de Mc.Kenna [121 en supposant que 1 'évolution de la zone désertée de 

p a r t  e t  d'autre de la  gr i l le  es t  elliptique. 

Sur la figure (1.8) on remarque aussi une pénétration 

des porteurs dans l a  couche tampon. Afin de tenir compte de cet e f f e t ,  

on introduit une épaisseur équivalente d'injection Ys dans le  buffer 

dans laquelle l e  champélectriquese conserve. De cette façon, l a  densité 

de charge injectée à une abscisse x sera donnée par : 

où n ( x )  représente la densité de porteurs libres dans la  couche active. 

Le canal conducteur. 

A courant Ids e t  à tension Vgs fixés , l e  fonctionne- 

ment peut être décrit  par la résolution des équations phénornénologiques 

décri tes précédemment. A une abscisse x donnée dans le  canal , Ids 

s ' éc r i t  : 

où y1 représente la distance entre la g r i l l e  e t  l e  substrat semi-isolant, 

v ( x )  la  vitesse moyenne des porteurs en x .  

Si on f a i t  le  bilan des densités de porteurs on ob- 

t ient  : de y(x)  à a : n ( x )  ; e t  dans le  buffer, de a à yl : Ns(x) ,on 



peut écr i re  : 

On déf in i t  alors une épaisseur équivalente de canal 

y,(x) où l a  densité moyenne des porteurs e s t  n(x) par : 

En chaque point du canal, Ids s ' é c r i t  a lors  : 

I l  faut noter que y, e s t  tout à f a i t  fondamental pour 

l 'obtention de valeurs de conductance de sor t ie  proches des valeurs 

réel les .  Généralement ys e s t  compris entre  # e t  % + 2 a.  

Le calcul du champ électrique dans l e  canal se  f a i t  par 

l a  résolution de l 'équation de Poisson : 

En régime indépendant du temps, les  équations de con- 

servation s 'écr ivent  : 



Comme dans une sec t i on  Ax du canal, par  hypothèse, 

l a  dens i té  de por teurs  e s t  uniforme e t  que l e s  grandeurs n ' o n t  qu'une 

composante su i van t  x, en i n t é g r a n t  (1) on o b t i e n t  : 

- 2  

c ' e s t  1 'expression de l a  conservat ibn du courant de d r a i n  dans l e  canal.  

En u t i l i s a n t  l e s  mêmes hypothèses, l e s  expressions ( 2 )  

e t  (3)  peuvent s ' é c r i r e  : 

t r a d u i s a n t  l ' é v o l u t i o n  de l ' é n e r g i e  moyenne des por teurs  e t  

q... E ( 1 )  - b . J x ,  d (M. s,) d . h ~  NI*, J* 
l 

- YI. 
t ' " a  - O 

dr 
- 

d7c  AC) l 

ce1 l e  du moment. 

q i m ( & )  
En i n t r o d u i s a n t  l a  m o b i l i t é  p(&) = 

m" (E)  
on o b t i e n t  : 

l 1 

1 L'ensemble des ca rac té r i s t i ques  d 'un  TEC sera donc 
i 

l 

obtenu par  l a  r é s o l u t i o n  du système d 'équat ion  : 1 

l 

- 5ds - 9 ( x ~ . m ( d . ~ ( x )  - 4. qc l 



Le ca l cu l  des paramètres V(E)  e t  mii(E) nécessi te l a  

connaissance de l ' é n e r g i e  moyenne des po r teu rs  à l ' a b s c i s s e  considérée, 

donnée p a r  : 

Les valeurs T ~ ( E )  sont  dédui tes par  une approximation 

analyt ique de résu l  t a t s  donnés par  Monte-Car1 o. 

1.5.2. LA METHODE DE RESOLUTION. ........................ 

La r é s o l u t i o n  de ce système d 'équat ion  se f a i t  pa r  

l a  méthode du tir. L'espace source-drain e s t  d i v i s é  en sec t i on  de 

longueur Ax, e t  on résoud l e  système pas à pas à p a r t i r  des va leurs  

calculées au pas précédent. Pour une tranche j donnée, l a  d i s c r é t i s a -  

t i o n  des équations donne : 

avec : 3 = '-2~~ +as ( A - % )  
P O ~ C  fli > dd 

M' 
I 



l ' é p a i s s e u r  de l a  zone désertée e s t  ca l cu lée  par  : 

E n f i n  l ' exp ress ion  de l ' é n e r g i e  moyenne des por teurs  
l 

dans l a  t ranche j dev ien t  : 

Le système d 'équat ion  formé par  ( 4,5,6 e t  7 ) peut 

ê t r e  mis sous l a  forme d'une équat ion quadrat ique en v .  ou E : 
J j 

où l e s  coe f f i c i en ts  aj-l , Bj-l  e t  yj-l sont  déterminés à p a r t i r  des 

grandeurs calculées au pas précédent e t  de l ' é n e r g i e  moyenne E 
j 

La r é s o l u t i o n  donne l a  valeur  du champ E l a  v i t esse  
j ' 

moyenne v .  peut  a l o r s  ê t r e  d é f i n i e  par  (6), l a  dens i té  de por teurs n  
J j 

par ( 5 )  e t  en f i n  y c j  A p a r t i r  de ces valeurs, on ca l cu le  pas à pas l a  

charge t o t a l e  stockée : 

a i n s i  que l a  tension Vds par  i n t é g r a t i o n  du champ: 

Jds = L Ej-4 + Qx 
4 2 



Fig. 1.9. : Localisation des éléments du schéma équivalent. 

Fig.I.10. : Le schéma équivalent petit signal du TEC. 
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Nous avons a i n s i  accès aux évo lu t i ons  de l a  charge 

e t  du courant en fonc t i on  des tensions Vds e t  Vgs, on peut donc t r a c e r  

l e  réseau de ca rac té r i s t i ques  s ta t iques  : Ids  = f ( Vds,Vgs ) . 

Les évo lu t i ons  de l a  charge stockée sous l a  g r i l l e  

permettent de déterminer l e s  paramètres du schéma équ iva len t  p e t i t  

s igna l  du t r a n s i s t o r .  

11 f a u t  n o t e r  que dans ( 6 ) ,  l e  terme de d i f f u s i o n  des 

por teurs  n ' e s t  pas p r i s  en compte, l a  méthode n ' é t a n t  pas numérique- 

ment s t a b l e  quand on cherche à l ' i n t r o d u i r e .  Cependant, A.CAPPY [51 

a  montré que ce terme e s t  négl igeable.  

Les f i g u r e s  (1.9) e t  (1.10) donnent l a  l o c a l i s a t i o n  

des éléments du schéma dans l e  TEC a i n s i  que l e  schéma équ iva len t .  

A p a r t  l e s  rés is tances d'accès RS, fb e t  RG, n o t r e  

modèle permet de c a l c u l e r  l 'ensemble des éléments du schéma in t r i nsèque  

d é f i n i  par  : 

13Q C'd t Cas = - - 3 Sds 
à Vds constante 

ûVgr 

cds t 9 d  = Q'X? 
à Vgs constante. 

ôws 

Le ca l cu l  des capaci tés Cgd e t  Cgs se f a i t  en n é g l i -  

geant l a  capaci té Cds i n t r i nsèque  que 1  'on suppose essen t i e l  lement due 

aux capaci tés i n t e r p l o t s .  

A Vgs constante, on a c c r o î t  I d s  de AIds, l e s  nouvel-  



les  valeurs de Q e t  Vds permettent de déf in i r  Gd e t  Cgd. 

En maintenant Ids constant e t  en accroissant Vgs 

de AVgs on obt ient  gm e t  Cgs par : 

Calcul de l a  résistance du canal e t  de R i  

Sur l a  figure (I.9), 1 'ensemble ( Ri  ,Cgs ) e s t  repré- 

senté par une l igne distribuée de ce l lu le  ( R y C  ) .  

La détermination de l a  résistance du cana1 Rch entre  

A e t  B e t  de R i  e s t  t r è s  importante. R i  représente en grande part ie  

l'impédance d'entrée du TEC intri.nsèque e t  joue donc u n  grand rôle  

dans l a  fréquence de coupure. D'autre par t ,  l e  caractere distribué du 

canal occasionne u n  temps de réponse de l a  commande de la  zone désertée. 

Le calcul de ces résistances,  du f a i t  de leur nature pose donc certains 

probl èmes . 
Nous avons développé t r o i s  méthodes de cal cul , afin 

de l e s  comparer avec des mesures effectuées dans notre laboratoire.  

.. 
"La première méthode consiste à calculer R i  comme l a  

par t ie  réel le  de 1 'impédance d'entrée de l a  ligne RC prise entre l a  

gr i l  l e  e t  l e  point A du canal, en supposant que toutes les  ce1 1 ul es RC 

élémentaires sont idèntiques e t  que l a  l igne à fo r t e  perte e s t  terminée 

par u n  c i rcu i t  ouvert. 

Dans ces conditions, l'impédance d'entrée e s t  donnée 

par l a  théorie des lignes comme étant : 



Fig.I.ll. : Calcul de la résistance équivalente R I .  



aux fréquences de fonctionnement, lyl 1 1 ce qui permet d'exprimer 

ZGA par un développement 1 imité au troisième ordre : 

rl Le terme représente le tiers de la résistance du 

canal entre A et B, ainsi R i  est donné par : 

V(A) et V(B) étant les potentiels aux extrêmités du canal. 

.C ,. 
Dans la seconde méthode, on déduit Ri du rapport entre 

le courant et la tension de grille. Pour simplifier les calculs, on con- 

sidère une vitesse moyenne des porteurs dans le canal : v 
moy 

Si on applique sur la grille une tension : 

les courants I-s et ID s'exprimeront respectivement comme : 

T étant le temps de transit sous la grille : T=- , Vo et Io les 
Vmoy 

valeurs statiques ( moyennes ) des grandeurs considérées. 

Le courant de grille ig est obtenu par la différence 

des courants et ID : 
jwt 

( A)  = ~ ~ - 1 ,  = * . ( A -  e . e 

où encore ig = q.Z.vmoy. Y.( 1 - e-jm) ejWt où y est la variation de 



de la  hauteur d u  canal conducteur. 

La variation de charge correspondante q peut s ' (cr i  re 

en fonction de vg comme : 

où C(Vg) e s t  la  capacité de g r i l l e .  On so r t  de ce t t e  égal i té  que : 

en remplaçant dans (1) on obtient : 

L'impédance d'entrée devient a lors  : 

En ident i f iant  ( 2 )  avec 1 'expression de 1 ' impédance du dipol e ( R i  , Cgs ) 

on obt ient  : 
4 

ce q u i  donne : 



Aux fréquences de fonctionnement, l a  pér iode e s t  t r è s  

i n f é r i e u r e  à r ,  on peut donc s i m p l i f i e r  ces expressions par un 

développement au premier ordre.  

avec 



L'idée de base de l a  troisième méthode e s t  de consi- 

dérer l e  canal comme une ligne RC non uniforme dont les  résistances 

r j  seraient d i f fé rent ie l les .  Cette méthode nécessite u n  calcul pas à 

pas en supposant l a  ligne fermée sur u n  c i rcu i t  ouvert. 

A chaque pas, on cal cul e la  résistance r j  e t  1 a capacité 

c j  présentée par 1 a tranche. Ainsi , pas à pas, on cal cul e 1 'impé- 

dance équivalente du canal. Chaque tranche ajoutant en cascade une cel- 

lu le  ( r j , c j )  élémentaire. 
jb ,:?y$+@ Pour chaque section j nous avons : * P .  

En partant du bout de l a  gr i l  l e  côté drain, on remonte 

ainsi jusqu'aupoint A.Liimpédance équivalente d 'entrée étant calculée 

par: 

Z e s t  la  v a l e u r d e Z e e n  ( j + l  ) .  
J+l 

R i  e s t  l a  par t ie  réel le  de Ze par analogie avec l e  dipole ( Ri , Cgs ) . 
I l  e s t  à noter que la  valeur.de R .  calculée e s t  indépendante de la  f ré -  

1 

quence. 





La figure (1.12) représente les  évolutions comparées 

de R I  calculée par les  t ro i s  méthodes. On constate que les  deux 

dernières donnent des résul ta ts  plus conformes aux valeurs de R I  

trouvéesdans l a  l i t t é r a tu re .  Comparées à une mesure effectuée sur 

un NEC 720 ( Lg = 1 micron ), i l  semble que l'approximation par 
-r 
T T  s o i t  acceptable. Par conséquent c ' e s t  ce l le  que nous emploi- 

erons pour l e  calcul du bruit  dans les  t rans is tors  à e f f e t  de champ. 



La seconde méthode e s t  basée sur  l a  r é s o l u t i o n  d'équa- 

t i o n  issue des p r i nc ipes  de conservat ion de l a  v i tesse,  de l ' é n e r g i e  

e t  du courant  [ 5 ]  , [7]J8] . Ces équations sont  déduites de l ' é q u a t i o n  

de Boltzmann dans l e  cas où l e s  va l lées  sont  supposées parabol iques e t  

l a  durée des i n t e r a c t i o n s  négl igeables.  On o b t i e n t  a i n s i  par  une moyen- 

ne sur  l 'ensemble des va l lées  en un p o i n t  d 'abscisse x  : 

-- ,. 
l ' é q u a t i o n  de conservat ion du nombre de p a r t i c u l e s .  

où vx e s t  l a  v i t e s s e  moyenne des é lec t rons  dans l a  d i r e c t i o n  x. 

.. ,. 
l ' é q u a t i o n  de conservat ion du moment. 

où E e s t  l ' é n e r g i e  moyenne des é lec t rons  sur  l 'ensemble des va l lées ,  

m:: (E)  l e u r  masse e f f e c t i v e  moyenne. 

Le premier membre de l ' é q u a t i o n  e s t  l a  d i f f é r e n t i e l l e  

t o t a l e  de l a  q u a n t i t é  de mouvement des por teurs ,  l e  second membre t r a -  

d u i t  l e s  d i f f é r e n t e s  forces exercées sur  ceux-ci .  

- l a  fo rce  de Coulomb qnEx 

- l a  fo rce  de d i f f u s i o n  des por teurs  e t  de d i f f u s i o n  

a thermique aX n. k.T  

- e n f i n ,  l e s  i n t e r a c t i o n s  avec l e  réseau,+rm(r) é t a n t  

l e  temps de r e l a x a t i o n  du moment. 



Fi g . 1 .4. : vitesse moyenne des porteurs en réponse 

a une impulsion temporelle de champ électrique 

Approximations analytiques O Résultats Monte Carlo 

Fig.I.5.: Energie moyenne des porteurs en réponse 

à une impulsion temporelle de champ électrique 

Approximations analytiques W .  Résultats Monte Car10 



- O ... , Appro. anatyt iques 

.. .. .. ,.... Monte Carlo 

- Appro. analytiques 

.. ... Monte Car lo  

Fig.I.6. : Vitesse e t  énergie moyennes des porteurs dans 
l e  canal d'un TEC.  



Fig.I.7. : Coupe longitudinale du TEC utilisé pour la modélisation. 





RG e t  L G  constituent l'impédance d'accès de g r i l l e ,  

RS e t  Ls c e l l e  de source. 

Le b r u i t  généré par l a  résistance R G  e s t  représenté par 

l a  source de b r u i t  eg ,  sa valeur e s t  donnée par l a  formule de Nyquist : 

De même l e  b r u i t  généré par RS s ' éc r i ra  : 

Le calcul du quadripole se f a i t  en deux étapes : 

La première consiste à regrouper les  sources de bruit  

à 1 'entrée du quadripo1e:figure ( I I  .6 ) ,  u e t  i sont les générateurs 

de bruit  équivalents aux générateurs es ,  e i e t  i d ,  i l s  sont corrélés.  
g '  g 

Par une identification entre l e s  figures ( 11.6 ) e t  

( I I .  5 ) , on peut exprimer u e t  i par : 

où l e s  Z i j  sont les  paramètres impédances du TEC extrinsèque, v e t  vd 9 
les  sources de bruit  équivalentes du TEC intrinsèque . 

La seconde é t a p e e s t l a  décorrélation des deux sources 

de bruit .  Pour cela,  on exprime l 'une des sources de bruit  comme une 

source indépendante associée à une source entièrement corrélée à l ' a u t r e .  

Par exemple, on exprime u comme étant :  une tension de 

brui t  indépendante de i notée u n  e t  une source entièrement corrélée au 

générateur i que l 'on peut exprimer par Zc0r.i. 

u s'exprimera donc comme : = u. - L v *  ; 



L - , - - - - - , 
Quadripole EquivaIen t de Bruit 

F i g . I I . 7 .  : Le quadripole équivalent de bruit associé au 
TEC extrinsèque non bruyant. 



avec Zcor = Rcor + j Xcor 1 ' impédance de corrélation q u i  caractérise 

la  proportionnalité existant entre u e t  i .  Le schéma peut alors ê t r e  

modifié pour donner l a  figure ( 11.7 ) ,  nous avons ainsi  introduit  l e  

quadripole équivalent de brui t .  

un  e t  i peuvent s'exprimer par l e  théorème de Nyquist comme : 

Le calcul de Zcor e s t  simple : 

Par définit ion, l a  corrélation entre u e t  i e s t  donnée par : 

En remplaçant u par son expression ( 3 ) ,  on trouve : 

d'où l'expression de Zcor : 

' 4  LI. L 
*or = 

S t  

I l  res te  à exprimer Zcor, Rn e t  g n  en fonction des 

éléments du TEC extrinsèques e t  des sources de bruit  intrinsèques. 

En remplaçant u e t  i par leurs expressions (1) e t  ( Z ) ,  

comme es e t  e ne sont pas corrélées, on obtient : 
9 

t c e r  = 3 4 4 - sa. Ses - tu \~d?  \rn 

5% + SVA Se, t Sv4 

En exprimant par rapport aux résistances équivalentes 

de b r u i t  : 



De même on trouve que : 

Le quadripole de bruit est ainsi entièrement déterminé. 

On peut maintenant calculer le facteur de bruit du transistor ainsi que 

les conditions d'obtention du bruit minimum. 

Nous avons vu dans l'introduction que le facteur de 

bruit est défini corne le rapport du rapport signal sur bruit à l'en- 

trée du dispositif sur le rapport signal sur bruit à la sortie. 

Appliquée à la figure ( 11.7 ) ,  cette définition peut 

être simplifiée. En effet, nous avons séparé la partie bruyante du 

transistor, de sorte que le facteur de bruit peut être évalué indépen- 

damment du quadripole non bruyant et donc de son gain. Dans ce cas, le 

niveau de signal est le même à l'entrée et à la sortie du quadripole 

de bruit, le facteur de bruit devient alors : 



éné I 'cor +or 1 
I 

3 

- 6 - 6  1 I tmpédance d 'en t r i e  

non b r u y a n t e  

I l 

Fig . I I .8 .  : Les éléments participant au calcul du facteur 
de bruit. 
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L 'en t rée  du quadr ipo le  é t a n t  al imentée par  un généra- 

1 t e u r  d'impédance i n t e r n e  Zgéné = Rgéné + jXgéné, l a  p a r t i e  r é e l l e  de 

c e t t e  impédance développe un b r u i t  Segéné = 4kTo Rgéné. Nous avons 
1 

1 représenté f i g u r e  ( 11.8 ) l e  schéma du p o i n t  de vue b r u i t  du t r a n s i s t o r  

extr insèque. 

l Le c a l c u l  du fac teu r  de b r u i t  se f a i t  a l o r s  en a p p l i -  

quant 1 'expression (4 )  où BSortie . e s t  l a  puissance de b r u i t  générée 

par l 'ensemble ( générateur + quadr ipo le  de b r u i t  ) dans l ' impédance Ze, 

et Bentrée : l a  puissance de b r u i t  générée par  l e  générateur seul dans 

a i n s i  : F - - 

2 

on a donc : Sik = sea&: + SI, - \ z $  + t c e r \ .  s i  
IzgG + ée l 

F L 
ses;,; + Su, + I ZLOf -+ t s ~ ;  l2 s; .... 

En f a i s a n t  appara î t re  1 es rés is tances  e t  admi t tances  équivalentes de 

b r u i t ,  on o b t i é n t  : 



On peut remarquer que l e  facteur de brui t  dépend de 

l'impédance interne du générateur, nous pouvons par conséquent rendre 

ce facteur minimum en agissant en premier l ieu sur Zgéné. 

F sera minSmum poup : - - Xcor XâIr; - 
2. 

et: = ( R c o r  + R, - p z  
a n  

Cette valeur par t icul ière  de 1 'impédance d'entrée e s t  

la  valeur optimale du point de vue b r u i t  : 

l e  facteur de b r u i t  minimum s ' é c r i t  alors : 



CHAPITRE I I I  

EXPLOITATION DU MODÈLE 

111.1. INTRODUCTION : COMPARAISON THEORIE-EXPERIENCE. 

Dans ce chapitre, nous étudions l e  comportement en 

brui t  des t ransis tors  â e f f e t  de champ à l ' a ide  du modèle numérique 

décri t  précédemment. Nous confrontons d'abord l 'évolution théorique 

des paramètres du schéma équivalent e t  du facteur de bruit  minimum 

avec 1 ' expérience, pour des TEC de longueurs de g r i  11 es différentes 

en fonction des polarisations de g r i l l e  e t  de drain.  

Les paramètres technologiques du t rans is tor  simulé, 

sont mesurés par les  méthodes décri tes  dans l e  chapitre IV e t  intro- 

duites dans l a  procédure numérique. 

La figure ( 111.1 ) présente l e s  évolutions théoriques 

e t  expérimentales de l a  transconductance de deux t ransis tors  à e f fe t  de 

champ à g r i l l e  submicroniques : NEC 137 ( Lg = 0.5 micron ) e t  NEC 710 

( Lg # 0.3 micron ) . On constate que 1 a valeur de 1 a transconductance 

théorique e s t  proche de l a  valeur mesurée en continu . La différence 

entre  l a  transconductance mesurée en continu e t  ce l le  mesurée en hyper- 

fréquence e s t  essentiellement due à l a  présence de pièges e t  aux e f f e t s  

thermiques. Notre modèle ne prenant pas en compte ces e f f e t s ,  un  



F i g . I I I . 2 a  : T r a n s i s t o r  NEC 137 

E v o l u t i o n  d e  l a  c o n d u c t a n c e  d e  s o r t i  

-------- mesure 2-4GHZ 

r é s u l t a t s  théor iques  

Fig..III.Zb : T r a n s i s t o r  NEC 710 

vgs v 
+: C 



c e r t a i n  désaccord peut  e x i s t e r  en t re  l e s  performances hyperfréquences 

calculées e t  mesurées. 

Un accord également s a t i s f a i s a n t  en t re  l e s  conductances 

de s o r t i e  théoriques e t  expérimentales e s t  obtenu en u t i l i s a n t  com- 

Lg me épaisseur équ iva len te  d ' i n j e c t i o n  y, l a  va leu r  - + a, f igure 
2 

Pour comparer l e s  évo lu t ions  théor iques e t  expérimen- 

t a l e s  des capacités Cgs e t  Cgdy se pose l e  problème des capacités de 

p l o t s  qu i  ne sont pas p r i ses  en compte par  l e  modèle numérique. 

Comme nous l e  verrons c h a p i t r e  I V ,  un o rd re  de gran- 

deur de c e t t e  capac i té  peut ê t r e  obtenu expérimentalement e t  sous- 

t r a i t  à l a  capaci té t o t a l e  mesurée en entrée.  Un bon accord e s t  a i n s i  

observé ( f i g u r e  I I I . 3 a  e t  b ) .  Dans l e  cas de l a  capaci té Cgd, on ob- 

serve également un accord s a t i s f a i s a n t  e n t r e  l a  t h é o r i e  e t  l ' expé r ience  

f i g u r e  ( I I I . 4 a  e t  b).  

Notons que l ' é v o l u t i o n  de ces paramètres en f o n c t i o n  

de l a  tens ion  Vds e s t  conforme à l 'expér ience.  Un exemple e s t  présenté 

f i g u r e  ( I I I . 5 ) ,  où l a  conductance de s o r t i e  diminue lo rsque Vds aug- 

mente pour tendre vers une va leu r  '1 i m i t e .  

En ce qu i  concerne l a  fréquence de coupure Fc, on 

constate que l e  modèle donne des r é s u l t a t s  op t im is tes  pour l e s  cou- 

ran ts  élevés ( f i g u r e  II 1.6). Ceci e s t  dû au f a i t  que 1 es er reurs  

f a i t e s  sur  l a  transconductance e t  sur Cgs s ' a j o u t e n t .  Par contre, nous 

devons remarquer que pour des courants I d s  f a i b l e s ,  correspondant au 

régime f a i b l e  b r u i t ,  1 ' accord e n t r e  1 es fréquences théor iques e t  expé- 

r imenta les e s t  s a t i s f a i s a n t .  



c3 't i i t .  
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Fig.III.3b : Transistor NEC 710 

O 

Fig.III.3a : Trans'is tor NEC 137 



Fig.1II.l.a : Transistor NEC 137 
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Fig.III.4a : Transistor NEC 137 

Fig.III.4b : Transistor NEC 710 
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Fig.III.5.: Transistor NEC 137 

Fig.III.6 : Transistor NEC 137 



Les évo lu t ions  théoriques de l a  rés i s tance  RI sont  

d i f f i c i l e m e n t  comparables à l 'expér ience,  à cause de l ' i n c e r t i t u d e  

importante sur l a  mesure de ce paramètre ( se r e p o r t e r  au c h a p i t r e  

I V  ) .  Cependant, nous avons vu f igure  (1.10) que 1  'approximation 

- ' donnai t  un bon o rd re  de grandeur de c e t t e  rés is tance ( f i  - R~ -z 
gure 111.7). 

Nous pouvons donc d i r e  que pour l e s  éléments p r i n c i  - 
paux du schéma équ iva len t  p e t i t  s igna l ,  n o t r e  modèle théor ique de 

t r a n s i s t o r  à e f f e t  de champ donne des va leurs  absolues e t  des évolu-  

t i o n s  en fonct ion:.  des tensions Vgs e t  Vds en bon accord avec l ' e x -  

p é r i  ence. 

En ce qu i  concerne l e s  performances en b r u i t ,  nous 

avons représenté f i g u r e  ( 1  II .8) 1  es évol  u t i  ons théor iques e t  expér i  - 
mentales du f a c t e u r  de b r u i t  en fonc t i on  du courant I ds ,  pour l e s  

deux TEC précédents. 

L 'accord  e s t  s a t i s f a i s a n t  compte tenu des i n c e r t i t u d e s  

de mesures sur  - le  f ac teu r  de b r u i t  e t  sur  l e  gain, a i n s i  qu'aux d i f f é -  

rences ex is tan tes  e n t r e  l e s  paramètres p e t i t s  signaux théoriques e t  

expérimentaux. L ' é c a r t  en t re  l e  f ac teu r  de b r u i t  c a l c u l é  e t  mesuré 

aux courants élevés, a  pour p r i n c i p a l e  o r i g i n e  l ' é c a r t  précédemment 

observé sur  l e s  fréquences de coupure, e t  1 'augmentation de l a  tempé- 

r a t u r e  du composant lorsque l a  puissance d iss ipée n ' e s t  p lus  nég l ige-  

able. 

Il nous a  paru également i n té ressan t  de comparer n o t r e  

modèle de b r u i t  i n t r i nsèque  avec l e  modèle de b r u i t  développé par 

Puce1 [ 3 ]  , dont l a  v a l i d i t é  a  é t é  montrée pour l e s  g r i l  l e s  supérieures 

au micron. Comme l e  montre l a  f i g u r e  ( I I 1 . 9 ) ,  ces deux modèles sont  



Fig.III.7 : Transistor NEC 137 



Fig.III.8a : Transistor'NEC 137 

Vds=3v, F=12GHz 

Fig.III.8b : Transistor NEC 710 

Vds=3v, F=12GHz 
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Fig.III.9 : Comparaison avec le modèle de 

bruit de Puce1 
17 -3  Lg- 2pm , Nd= 10 cm , 

Z= 280prn, Woo=2.9V , p, =4500cm 2 /V. s 

F= 4GHz 



en bon accord b ien  que l e s  approximations ef fectuées s o i e n t  t r è s  

d i f f é r e n t e s  . 
Notons que pour c e t t e  comparaison, nous avons nég l i gé  

l a  capac i té  Cgd dans l e  ca l cu l  de gnd, t o u t  en conservant un c o e f f i -  

c i e n t  de d i f f u s i o n  dëpendant de l ' é n e r g i e  des por teurs  dans chaque 

tranche, contra i rement  à Puce1 dont l e  c o e f f i c i e n t  e s t  a j u s t é  à 

2 35 cm /S pour rendre compte des r é s u l t a t s  expérimentaux. 



111.2. LES SOURCES DE BRUIT INTRINSEQUES. 

Nous venons de montrer que les performances prévues 

par notre modèle théorique,tant du point de vue de l 'évolution des 

paramètres pe t i t s  signaux que de celui du facteur de bruit  é ta ien t  
/ 

conformes aux résu l ta t s  expérimentaux au voisinage du facteur de 

brui t  minimum. 

Ce modèle peut donc ê t r e  u t i l i s é  pour étudier physi- 

quement l a  génération du bruit  dans l e  canal. 

Dans ce paragraphe, nous étudions les  perturbations 

apportées à l a  tension de drain e t  à l a  charge stockée sous l a  g r i l l e  

par 1 'introduction d ' u n  courant supplémentaire AI dans une tranche i 

du canal. Le calcul des densités spectrales de ces fluctuations nous 

permettra de préciser l a  zone du canal l a  pl us bruyante, ainsi que 

l 'évolution de l a  contribution de chaque tranche en fonction de l a  

polarisation e t  de la  longueur de g r i l l e .  Enfin, à par t i r  des densités 

spectrales des sources de b r u i t  locales,  nous pouvons étudier l 'évo- 

lution des sources de bruit  totales  e t  du facteur de bruit  du t ransis-  

t o r  intrinsèque e t  des éléments du quadripole de brui t .  

Comme nous l'avons vu précédemment, les  densités spec- 

t r a l e s  de tension de b r u i t  de drain e t  de courant de bruit  de g r i l l e  

dépendent des fluctuations de tension de drain AVi e t  de charge 



:ig. I I I .  lOa : Contributfon de chaque tranche Ax Fig. I I I .  lob : contri bution à l a  f luc tua t id  
à l a  f luc tua t ion  de tension de drain  charge sous l a  g r i l  l e  

Fig. lOc : Evol ution s p a t i a l e  de l a  v i t e s se  moyenne 
des porteurs 

17 -3  
Lg = 0.25pm , Nd = 2 10 cm , vo =4000, Ids # 15mA 



stockée sous la  g r i l l e  AQi dues au courant de brui t  AI intro- 

duit  dans l a  tranche i .  Ces fluctuations sont représentées figure 

(111.10 a e t  b ) .  Nous constatons que l e s  fluctuations de l a  tension 

drain sont plus importantes pour les tranches situées en début de 

g r i l l e .  Cette zone correspond à l a  zone de mobilité e t  donc à vites-  

se élevée comme l e  montre l a  figure 111.10~ où sont représentées l e s  

évolutions de l a  vitesse moyenne dans l e  canal pour l e  même point de 

polarisation. 

Dans l a  seconde moitié de l a  g r i l l e ,  correspondant à 

l a  zone à vi-tesse saturée, les  fluctuations de tension sont moins 

importantes e t  décroissent rapidement en bout de g r i l l e .  

Une évolution similaire peut ê t r e  observée sur l e s  

fluctuations de charges stockées figure (1II.lOb). 

La contribution de .la tranche i aux densités spectra- 

les  des fluctuations de tension de drain e t  de charge stockée sous 

AV l a  gr i l  l e  dépend à l a  fois  de l a  valeur du champ d'impédance -& 
ou de a dans l a  tranche considérée , mais aussi du produit n 1 

n i  ,yi , D i  dans ce t te  même tranche, e t  s ' é c r i t  : 





La figure (111.11 a e t  b)  représente l e s  contribu- 

tions des différentes tranches du canal aux densités spectrales de 

b r u i t  de drain ,et de g r i l l e .  Ces contri butions sont comparées aux 

évolutions spat ia les  du coefficient de diffusion D e t  du produit 

n.y. D.  (f igure I I  1. l l c )  . Dans les  différents  travaux effectués sur 

l e  bru i t ,  les  conclusions sur l a  zone du canal contribuant l e  plus 

au b r u i t  total  peuvent diverger 131 i-41 . Sur ces courbes, on met 

en évidence la  nette supériorité de contribution de l a  zone ohmique. 

La décroissance des valeurs de champ d ' impédance 
AV - 
A 1 combinée à c e l l e  du produit yi - n i -  Di  sont responsables de l a  

décroissance rapide des contributions Svi , dans l a  deuxième part ie  

de l a  zone ohmique ( correspondant au maximum de vi tesse puis à l a  

décroissance de ce l le -c i ) .  

Notons enfin que l a  région à vitesse saturée apporte 

une contribution négligeable à l a  source de bruit  de drain. 

111 .2 .2 .  LES SOURCES DE BRUIT TOTALES. ............................ 

Comme nous l'avons v u  précédemment, l e s  densités spec- 

t r a l e s  des sources de bruit  to ta les  de drain Svds e t  de g r i l  l e  S 
qg 

ainsi  que l a  corrélation exis tant  entre e l l e s  sont obtenues par 

sommation quadratique sur l'ensemble du canal, des contributions de 

chaque tranche. 

La figure (111.12) représente l 'évolution de ces sources 

de brui t  en fonction du courant Ids pour u n  t rans is tor  de 0.25 micron 



Fig.III.12 : Evolution des sources de b r u i t  t o t a l e s  
avec l e  courant Ids.  
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de longueur de g r i l l e .  On constate que l e  b r u i t  de drain diminue 

lorsque l e  courant diminue, e t  passe par u n  minimum pour ensuite 

c ro î t re  t r è s  rapidement. Pour expliquer ce phénomène, nous avons 

représenté figure ( I I I .  13a) 1 'évolution spat ia le  des contributions 

des différentes tranches pour différentes valeurs de courant Ids. 

La variation de Svds avec Ids résu l te ,  d'une part  

de l a  décroissance de l a  longueur de l a  zone ohmique quand Ids 

diminue e t  d 'au t re  part de l'augmentation de l'amplitude des S 
V i  

en début de g r i l l e  lorsque Ids décroît. Le premier phénomène e s t  

responsable de l a  décroissance des densités spectrales avec Ids e t  

l e  second, de l a  brutale augmentation de Svds à t r è s  faible  courant, 

Svds passe donc par u n  m i n i m u m .  

La même comparaison peut ê t r e  f a i t e  sur l e  bru i t  de 

g r i l l e  Sqg. Figure ( I I I . l 3b ) ,  on remarque que l a  contribution glo- 

bale augmente avec Ids. Le coefficient de corrélation entre l a  source 

de bruit  de drain e t  ce l l e  de g r i l l e  passe de 0.5 à canal ouvert à 

0.9 au pincement. Notons que son évolution e s t  pratiquement indépen- 

dante des caractéristiques des t ransis tors .  

II 1.2.3. LE QUADRIPOLE EQUnrALENT DE BRUIT INTRINSEQUE ............................................. 

A par t i r  des sources de bruit  Svds e t  Sqg, deux sources 

2 2 de courant de brui t ;  Sid = l,yZe 1 . Svds e t  S i g  = ti) .Sqg sont 

calculées. Le quadripole équivalent de bruit  e t  l e  facteur de b r u i t  

sont alors obtenus selon l a  méthode décri te  au chapitre I I .  



Fig.III.14 : Le facteur de bruit intrinsèque. 
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Pour l e  transistor intrinsèque, les expressions des 

éléments du quadripole de bruit e t  du facteur de bruit deviennent : 

z 
cor = z l l  - zZ1 . C I  Jz 

où z i j  sont les paramètres impédance du TEC intrinsèque . 

Conformément a l'expérience, l e  facteur de bruit pas- 

se par un minimum (figure III.14), ce qui peut ê t re  rel ié  d'une 

p a r t  au passage par un minimum de Sid e t  d'autre part à l a  dimi- 

nution de la  transconductance e t  de la fréquence de coupure au voi- 

sinage du pincement. 

De même, 1 'évolution fréquentielle du facteur de bruit 

minimum peut être prévue par l 'étude des sources de bruit. Pour u n  

point de polarisation donné ( Ids = 15mA, Vds = 3~ ) ,la figure(III.15) 

représente les courants de bruit e t  l e  facteur de bruit en fonction 

de 1 a fréquence. 

La prise en compte de la capacité Cgd dans l e  calcul 

des sources de bruit explique 1 'augmentation du courant de bruit de 

drain avec la  fréquence. Par contre, classiquement, le  bruit de 





2 gri l le  varie en u . Ce bruit étant plus faible que le  bruit de drain, 

i l  n'a d'influence sur l e  facteur de bruit que lorsque l e  transistor 

fonctionne près de sa fréquence de coupure. 

La connaissance du quadripole équivalent de bruit e s t  

très importante, car ses éléments permettent l e  calcul du facteur de 

bruit même lorque l 'entrée n 'es t  pas adaptée au minimum de bruit. 

La figure (III.16a) représente l'évolution fréquentielle des éléments 

du quadripole de bruit ainsi que la résistance de source R donnnant 
O P t  

le  facteur de bruit minimum. 

On constate que la résistance de bruit R n  ne varie 

pratiquement pas avec l a  fréquence. Cet ef fe t  résulte des évolutions 
2 fréquentiel les de r e t  de ( 1 - 1 C' ( ) qui se compensent ( figure n g 

III.16b). 

D'autre part, la résistance optimale de source R 
O P t  

décroissant avec 1 a fréquence e t  la résistance de corrélation restant 

toujours très faible, nous pouvons remarquer que 1 'augmentation du 

facteur de bruit minimum es t  essentiellement due à la croissance rapi- 

de de la  conductance équivalente de bruit g,. 

Cette augmentation de gn  résulte de deux effets qui 

s'ajoutent : 

- la croissance de la résistance équivalente de bruit 

de drain rnd 

- la rapide décroissance de I ' L > ~  1 lorsque la 

fréquence augmente. 

De l'évolution des éléments d u  quadripole de bruit 

en fonction du courant de polarisation, figure (111.17 ) on note que: 



O 20 40 60 Ids 

F i g . I I I . 1 7  : I n f l u e n c e  d e  l a  p o l a r i s a t i o n  s u r  l e  

q u a d r i  pol e d e  b r u i t .  



- l a  rés i s tance  équivalente de b r u i t  Rn r e s t e  pra-  

t iquement constante, 

- l e  f a c t e u r  de b r u i t  s u i t  l ' é v o l u t i o n  de l a  con- 

ductance équivalente de b r u i t  gn. 

Ce de rn ie r  p o i n t  peut s ' exp l i que r  aisèment par  l e  

f a i t  que R o r  é t a n t  f a i b l e  e t  Rn constante, l a  rés i s tance  de source 

opt imale e s t  p ropor t ionne l  l e  à - e t  donc, l e  f ac teu r  de b r u i t  

v a r i e  en 1+2. Jgn. 
Comme pour l ' é v o l u t i o n  en f o n c t i o n  de l a  fréquence, 

c ' e s t  l a  conductance de b r u i t  gn qu i  détermine l a  forme générale 

du fac teu r  de b r u i t .  





111.3. LE FACTEUR DE BRUIT MINIMUM INTRINSEQUE. 

L'util isation des structures à gri 1 l e  enterrée ou 

d '  implantations dans 1 es espaces source-gri 11 e e t  gri 11 e-drai n 

associés à une diminution de la largeur élémentaire des doigts de 

g r i l l e ,  réduit la valeur des résistances d'accès e t  donc améliore 

les performances hyperfréquences du T E C .  Le facteur de bruit intr in-  

sèque représente donc l a  performance limite que l 'on pourra obtenir 

en réduisant l'ensemble des résistances d'accès à zéro. 

Dans ce paragraphe, nous al lons étudier 1 ' influence 

des paramètres de la couche active e t  de la longueur de g r i l l e  sur l e  

facteur de bruit minimum intrinsèque, afin d'en déduire une structure 

permettant l e  fonctionnement en amplification faible, bruit à fréquence 

él evée . 

111.3.1. INFLUENCE DE LA LONGUEUR DE GRILLE .................................. 

Nous avons représenté figure (1 I I .  18) 1 'évolution 

fréquentielle du  facteur de bruit minimum e t  du gain associé pour 

différentes longueurs de gri l  le .  On remarque que s i  Lg n'est pas u n  

élément essentiel à des fréquences voisines de 5GHz, e l le  devient 

par contre prédomi nante 1 orsque 1 a fréquence augmente. Cette crois- 

sance rapide du facteur de bruit minimum est  due à la diminution de 

la fréquence de coupure lorsque Lg augmente mais aussi à l'augmen- 

tation des sources de b r u i t  intrinsèques (figure 111.19). 



Fig.III.20 : Influence de l a  longueur de g r i l l e  sur 

l a  contribution des tranches au bru i t  

de drain . Ids # lOmA 



Cette augmentation des sources de brui t  to ta les  

peut ê t r e  correlée avec l a  contribution des différentes tranches du 

canal à l a  densité spectrale Svds pour différentes longueurs de 

gri  11 e (figure II  1.20). Pour un  point de polarisation donné, une 

augmentation de la  longueur de g r i l l e  augmente l a  longueur de l a  

zone ohmique  let donc, l e  nombre de tranche dont l a  contribution 

n 'es t  pas négligeable. De plus, on peut remarquer une augmentation 

de l'amplitude de ces contributions. Par contre, l ' influence des 

e f fe t s  de bord e s t  moins importante en valeur relat ive.  

111.3.2. INFLUENCE DES PARAMETRES DE LA COUCHE ACTIVE. ............................................ 

- Influence de l a  mobilité uo 

Les paramètres caractéristiques de la  couche active 

sont au nombre de t r o i s  : l a  concentration en impureté Nd, l 'épais-  

seur équivalente de l a  couche a e t  l a  mobilité po. Cette valeur de 

l a  mobilité e s t  un  c r i t è r e  de qual i té  de la  couche. En e f f e t ,  des 

mesures de mobilité ont montré que l a  valeur expérimentale de  p, 

peuvent s ' écar te r  notablement de sa valeur théorique. Ce qui nous 

conduit à étudier 1 ' influence de ce t t e  mobil i t é  i-ndépendamment du 

dopage. 

La figure ( I I I  .21) représente ce t te  influence sur 

l e  facteur de bruit  minimum pour des TEC dopés à 21017 an-3 e t  de 

0.1 micron d i  épaisseur de couche ( Woo # 1 .5~01  t ) . On remarque que 

pour des fonctionnements à fréquence élevée, l e  facteur de bruit  
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Fig.III.22 : Influence du dopage sur le facteur de 

bruit minimum intrinsèque à épaisseur 

de couche active constante : 
17 -3 a=O.lvm, - 2 10 cm , ---- 1 10l7, .... 3 IO 17 

- - -  4 1017 



est très sensible à la qualité de la couche. Une augmentation de 

mobilité augmentant la fréquence de coupure du transistor. Notons 

qu'un TEC de 0.25 micron de longueur de grille peut fonctionner 

en régime très faible bruit jusqu'à 6OGHz à condition de réduire les 

éléments parasites et d'avoir une couche de bonne qualité. 

Lors de l'étude de l'influence de Nd et a, nous nous 
2 fixons une valeur de mobilité de 4000 cm /V .S .  Cette valeur repré- 

sente la meilleure mobilité que nous ayons mesurée. 

- Inf 1 uence du dopage 

La figure (III. 22) représente 1 'évolution fréquen- 

tielle du facteur de bruit minimum pour différents dopages, l'épais- 

seur de la couche active étant maintenue constante et égale à 0.lmicron. 

On constate que dans la gamme de .fréquence considérée, 

le dopage n'a pas grande influence sur le facteur de bruit intrin- 

sèque. 

Ceci peut s'expliquer par le fait qu'une augmentation 

du dopage entraîne une augmentation de la fréquence de coupure mais 

aussi de gd et Cgd. Les deux effets sont antagonistes: 

- la fréquence de coupure, en augmentant, améliore 
le facteur de bruit, 

- gd et Cgd en augmentant font croître la valeur de 
la source de courant de bruit de drain. 

Le second effet est prépondérant jusqu'au milieu de 

la gamme de fréquence, en suite, fc étant plus important, le premier 

effet 1 'emporte. 





- Influence de l 'épaisseur de l a  couche active 

L'influence d'une modification de l 'épaisseur  de l a  

couche active à dopage e t  mobilité constantes e s t  présentée figure 

(111.23) pour deux t ransis tors  de longueur de g r i l l e  0.25 e t  0.5 

micron . Contrairement au dopage, l 'épaisseur  de l a  couche active 

a une grande influence sur 1 a valeur du facteur de bru i t ,  e t  1 'ob- 

tention de faibles  facteurs de b r u i t  passe par l ' u t i l i s a t i o n  de 

couches actives t r è s  fines.  

Cette diminution du facteur de bruit  résul te  es- 

sentiellement de l'augmentation de la  fréquence de coupure lorsque 

a diminue. 

Le f a i t  de garder constant l 'un des paramètres 

(Nd,a) de l a  couche active a lors  que 1 ' au t re  varie,  modifie la ten- 

sion de pincement du TEC donnant a ins i ,  dans certains cas ,  des valeurs 

peu réal i s tes  de ce1 1 e - c i .  La figure ( I I  1.24) présente 1 ' influence 
2 de l 'épaisseur a lorsque l e  produit Nd.a res te  constant, ceci af in  

de garder une tension de pincement constante. Nous retrouvons une 

évolution du facteur de bruit  similaire à ce l l e  de l a  figure (111.23). 

111.3.3. CONCLUSION ---------- 

Dans ce paragraphe, les  principaux aspects physiques 

de l a  génération du bruit  dans l e  canal d ' u n  TEC "intrinsèque" ont 

é t é  mis en évidence. La principale conclusion de ce t te  étude con- 

cerne l a  diminution du facteur de bruit  q u i  peut ê t r e  observée 



. F , GHz 
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Fig.III.24 : Influence de l'épaisseur de couche 

active: Woo = 1,5V 



lorsque la  longueur de g r i l l e  et/ou 1 'épaisseur de l a  couche active 

diminuent. 

Par contre, la  valeur de la  densité d'impureté de 

la  couche active a peu d'importance s i  l a  mobilité reste  élevée. 

Les meilleurs résul ta ts  de bruit  intrinsèques seront 

donc obtenus pour des TEC à g r i l l e  t r è s  courte, à couche active t r è s  

f ine  e t  fortement dopée de manière à garder une tension de pincement 

raisonnable. 

Cette conclusion importante ne concernant que l e  

facteur de b r u i t  intrinsèque, une étude de l ' inf luence des éléments 

parasites d'accès sur les  éléments du quadripole équivalent de b r u i t  

e t  donc sur l e  facteur de brui t  extrinsèque e s t  nécessaire. 



1 1 1 . 4 .  L E  FACTEUR DE B R U I T  EXTRINSEQUE. 

Les éléments d'accès sont de deux types : 

- l e s  éléments bruyants constitués par les  résis- 

tances d'accès agissant aussi bien sur les éléments du qua- 

dripole de brui t  équivalent que sur les  paramètres du TEC.  

- l es  éléments non bruyants comme les  inductances 

de f i l s  ou les  capacités Cpg e t  Cds n'agissent que sur les  

paramètres du TEC. 

L'étude de l ' influence de ces divers paramètres à 

1 'aide de notre modèle e s t  t r è s  aisée. En e f f e t ,  ces éléments n 'agis- 

sent pas sur les  sources de bru i t  intrinsèques du TEC.  11 s u f f i t  donc ' 

de recalculer l e  quadripole de bruit  selon l a  méthode du chapitre I I ,  

en prenant cet te  fo i s  les  paramètres [ Z ]  extrinsèques du TEC.  

On obtient a lors  : 





avec toujours : 

Fmi n = 1 + 29, [ Rcor + Roptl 

111.4.1.  INFLUENCE DES RESISTANCES PARASITES ................................... 

Dans un premier temps, nous allons étudier 1 ' influ- 

ence séparée de RS e t  RG sur l e  facteur de bruit, sans tenir compte 

de la  largeur de g r i l l e  ou du nombre de doigt de g r i l l e .  

La figure (111.25) montre 1 'évolution en fonction de 

RS e t  RG du facteur de bruit pour un point de polarisation donné 

( Ids #15mA, Vds = 3v ) .  On constate l ' e f f e t  néfaste de ces éléments 

sur l e  facteur de bruit. 

La figure (111.26) représente leur influence sur les 

él éments du quadri pole de bruit équivalent pour une fréquence de 40GHz. 

On note que la  conductance équivalente de bruit gn 

es t  indépendante de la valeur de RG e t  pratiquement indépendante de 

Rs' 
Par contre, les  autres paramètres augmentent propor- 

tionnellement à RS + RG. La résistance RG s'ajoute aux valeurs des 

éléments intrinsèques. La résistance RS agissant en contre réaction a 

un peu moins d 'ef fe t  sur les paramètres de bruit e t  donc sur l e  fac- 

teur de bruit. 



Tableau II  1.27 : Evol ution des résistances d'accès 
avec la géométrie de la grille. 

C . 

F m i n  in t r insèque 
œ m m œ - r , - - - - r œ r i . r r r r r r r ~ i r - C - r . - - < i . . i .  

Fig.III.28 : Influence de la géométrie de grille sur 
le facteur de bruit minimum extrinsèque 



Quoiqu'il en soit, i l  est évident qu'une réduction 

de ces résistances est nécessaire pour permettre un fonctionnement 

en faible bruit aux fréquences élevées. 

La réduction de la valeur de la resistance de gri 1 le 

peut s'effectuer en diminuant la largeur du transistor et/ou en 

augmentant le nombre de doigt de grille. 

En utilisant une valeur de résistance linéique 

RL= 120 n/mm [ 311 pour une longueur de grille de 0.25micron, la 

résistance de gri 1 le s'écrit : 

RL.Z 1 
Rg = - . où Z est la largeur totale du 

3 n 

transistor et n le nombre de doigt. 

Lorsque la fréquence d'utilisation augmente, la lar- 

geur totale des transistors doit diminuer pour faciliter les adapta- 

tions. 

Cette diminution de Z implique une importance moin- 

dre de RG pour les transistors devant fonctionner à fréquence élevée 

(tableau 111.27). 

Pour ces transistors,la résistance de source a donc 

un effet prédominant. 

L'utilisation de structure à grille enterréesde surdo- 

page en surface ou même de zone source-grille, grille-drain implantée, 

associée à des résistances de contact très faibles ( ~0.05 Q.mm ) 

permet d'obtenir des résistances d'accès de sriurce de l'ordre de 0.3 

à 0.4 Qmm. 

Tous ces effets sont représentés figure (1 II. 28) où 



les facteurs de bruit intrinsèque e t  extrinsèque sont représentés 

en fonction de Z pcur différentes structure de g r i l l e  e t  pour une 

résistance de source de 0.38~2mm. 

111.4.2. INFLUENCE DES INDUCTANCES ET CAPACITES PARASITES. ................................................ 

Ces divers éléments n'ont aucune influence sur les 

valeurs des sources de bruit intrinsèques e t  ne modifient que les 

paramètres [Z ]  extri nsèquesdu TEC.  

Parmi les inductances, seule LS a une influence 

importante à cause de son effe t  de contre réaction. 

Une augmentation de LS provoque une augmentation de 
2 

1Z211 e t  donc une diminution de gn.  On observe donc une diminution 

du facteur de bruit lorsque LS augmente. Celle-ci s'accompagnant, 

i l  e s t  vrai, d'une dégradation importante du gain associé. 

Compte tenu de leur faible valeur, les  capacités para- 

si tes Cds e t  Cpg ( capacité de plot ) ont t rès  peu d '  influence sur 

le facteur de b r u i t  e t  sur l e  gain. 



111.5. FORMULATIONS ANALYTIQUES. 

Le c a l c u l  du b r u i t  nécessi te l a  connaissance des 

valeurs de sources de b r u i t  e t  de l a  c o r r é l a t i o n  e x i s t a n t  e n t r e  

e l l e s .  

Notre modèle numérique permet de f a i r e  v a r i e r  f a c i -  

lement tous l e s  éléments ( Lg, Nd, a, p ) dans de la rges  propor t ions  

e t  a i n s i  d ' é t u d i e r  l e u r  i n f l u e n c e  sur  l e s  sources de b r u i t .  

En p a r t a n t  des valeurs de sources de b r u i t  données 

ppr Puce1 [3] , des expressions analyt iques de ces sources o n t  é té  

obtenues [32] . Ce1 l e s - c i  permettent de c a l c u l e r  f a c i  lement 1  e  fac teu r  

de b r u i t  e t  l e  ga in  en connaissant seulement l e  schéma équ iva len t  e t  

l a  géométrie de l a  g r i l l e .  Ces expressions s ' é c r i v e n t  : 

5 2 avec ci = 210 p ~ / c m 2  e t  B = 1.25 10 pF/mA/cm. 

Les deux c o e f f i c i e n t s  ci e t  B sont  indépendants de 

l a  géométrie de l a  couche a c t i v e  ( a,Lg ) a i n s i  que de l a  m o b i l i t é  ". 



Par conséquent, ces expressions décrivent aussi bien les  sources de 

bruit  du TEC que ce l les  du TEGFET ( Transistor à e f fe t  de champ à 

hétérojonction ) .  

Le coefficient de corrélation C' e s t  assez difficile 

à déterminer. Cependant, nous avons pu observer qu ' i l  é t a i t  principa- 

Lg . C '  e s t  de l 'ordre deO.2 pour des lement dépendant du rapport - 
a 

rapports supérieurs à 5 e t  decroît  jusqu'à 0.7 pour des rapports 

voisins de 3 .  

Comme l e  facteur de bruit  décroît  lorsque l e  coef- 

f i  cient de corrélation augmente, 1 es structures à couches t r è s  minces , 

e t  donc fortement dopées sont avantageuses de ce point de vue. Cet 

e f fe t  e s t  d ' a i l l eu r s  u n  des éléments de l a  supériorité des TEGFET 

sur 1 es TEC conventionnel S .  

Le facteur de brui t  calculé à par t i r  de ces expressions 

analytiques e s t  en bon accord avec 1 'expérience [32] . D'autre par t ,  

cette approche quasi analytique nous a permis d'effectuer une compa- 

raison avec 1 'expression serni empirique du facteur de brui t  de F u k u i  

[231 . Cette expression s ' é c r i t  : 

Le coefficient kF e s t  issu de l'expérience e t ,  e s t  

voisin de 2.5 pour un TEC.  Ce coefficient peut s ' éc r i r e  : 



Soit en remplaçant Sid par son expression (1) : 

Dans cette expression, la fréquence est considérée 
2 suffisamment basse pour que le terme w2.cgd soit négl igeable. 

L'expression (5) montre que kF est une fonction 
I 

Lg et donc qu'il est approximativement proportionnel à la de - 
cgs 

racine carrée de l'épaisseur de la couche active. 11 n'est donc 

pas étonnant que le kF des TEGFET soit en général plus faible que 

celui des TEC conventionnels. 

En introduisant 1 'expression (5) dans (3) i l  vient: 

soit, en faisant apparaître la vitesse moyenne des porteurs sous 

la grille : 
- v = -  

g 

On remarque donc que si kF dépend fortement de a ,  

il n'en est pas de même pour le facteur de bruit. Par contre, nous 



constatons que l e  facteur de bruit dépend fortement du courant don- 

nant l e  minimum de bruit e t  de la vitesse moyenne des porteurs ( ou 

de l a  fréquence de coupure ) .  Cette expression montre t o u t  l ' i n t e -  

rêt  d 'u t i l i se r  des structures à longueur de g r i l l e  faible e t  à 

mobilité importante. 



111.6. CONCLUSION 

Le modèle de bruit que nous avons décrit nous a permis 

d'étudier la répartition spatiale du bruit dans le canal ainsi que 

l'évolution du facteur de bruit en fonction du courant et de la fré- 

quence. 

Par la prise en compte des phénomènes de dynamiques 

non stationnaires, ce modèle peut s'appliquer aux TEC à grilles sub- 

microniques et est en bon accord avec l'expérience. 

Sa simplicité de mise en oeuvre nous a permis d'étu- 

dier 1 ' influence des principaux paramètres du TEC sur 1 e facteur de 

bruit. De cette exploitation systèmatique, nous avons déterminé des 

formulations analytiques des sources de bruit, plus simple d'emploi, 

et facilitant la conception d'amplificateurs faible bruit. 



Dans un  second a r t i c l e ,  pour des fréquences plus 

élevées, l e  couplage capacitif  entre l e  canal conducteur e t  la  g r i l l e  

dû à l a  zone désertée e s t  pr i s  en compte. Ce couplage i n d u i t  sur l a  
t=== 

gri 1 l e  u n  courant de bruit  J ig2 que 1 'on peut cal cul e r  en expri - 
mant l a  variation de charge stockée sous l a  g r i l l e  qu'entraîne l a  

modulation du canal. 

Ces deux bruits ayant une cause identique : l a  f luc-  

tuation de vi tesse,  on déf in i t  u n  coefficient de corrélation : 

L'hypothèse de base sur l a  nature purement capacitive 

du couplage f a i t  que ig variant en j w  ( w :pulsation ) 

1 e coefficient de corrélation e s t  imaginaire pur. 

Baechtold [15,16] a repris  ce t te  analyse en introdui- 

sant l a  saturation de la  vitesse des porteurs pour une valeur Ec du 

champ électrique ainsi  qu'une variation de l a  température électronique 

avec l e  champ. Cette variation e s t  déduite de mesures effectuées sur u n  

t rans is tor  sans g r i l l e .  La température s'exprime alors  comme : 

Le calcul des sources de b r u i t  s 'effectue de l a  même 

façon que Van der Ziel mais en employant u n  modèle de TEC où 1 'on sup- 

pose que l a  contribution du b r u i t  due à l a  zone du cana1 où la  vi tesse 

e s t  saturée e s t  t r è s  faible .  



LE BRUIT HAIJTE FRÉQUENCE DANS LES TRANSISTORS 

A EFFET DE CHPMP, 

11.1. L E S  MODELES DE B R U I T  

La première analyse des phénomènes de b r u i t  e s t  due 

à Van der  Z i e l  [13,141 qui  dans un premier a r t i c l e  représente l e  b r u i t  

par un générateur de courant fl en para1 l e l e  sur  l a  s o r t i e  du 

t r a n s i s t o r  ( en t re  source e t  d r à i n  ) .  Cet te  analyse e s t  f a i t e  à p a r t i r  

du modèle de TEC de Shockley dont nous avons rappelé dans l e  chapi- 

t r e  précédent l es  d i f f é r e n t e s  hypothèses s i m p l i f i c a t r i c e s .  

Le canal conducteur e s t  d i v i s é  en s e c t i o n  de longueur 

A x ,  en t re  l e s  abscisses x e t  x+Ax, l e s  v a r i a t i o n s  de v i t e s s e  des po r teu rs  

dues aux i n t e r a c t i o n s  qu' i 1 s subissent  développent une tens ion  de b r u i t  

qu i  en t ra îne  une modulat ion de l ' épa i sseu r  du canal du p o i n t  x au d r a i n  

e t  donne a i n s i  une tens ion  de b r u i t  sur 1 ' é lec t rode  de d r a i n  due à 1 a 

tranche ( x, x+Ax ) .  En i n t é g r a n t  sur 1 'ensemble des sec t ions  Ax, on 

ob t i en t  une tension de b r u i t  t o t a l e  en s o r t i e  . Par l ' u t i l i s a t i o n  

du théorème de Norton , le  générateur' de courant  de b r u i t  s 'exprime par  : 

7 e t  7 sont l e s  valeurs quadrat iques moyennes des f l u c t u a t i o n s  de 

tension e t  de courant, gd l a  transconductance de s o r t i e  du TEC. 



En sommant toutes les  sources de bruit  élémentaires 

de la  zone active non saturées, l e s  sources de bruit de gr i  1 l e  e t  de 

drain sont exprimées en fonction d ' u n  paramètre de saturation : 

Cette analyse e s t  sa t i s fa i sante  pour des fréquences 

inférieures à lOGHz e t  des longueurs de g r i l l e  supérieures au micron, 

de plus, comme l 'analyse de Van der Ziel, e l l e  e s t  limitée par l e  mode- 

l e  employé qui ne t i e n t  pas compte de la  zone à vitesse saturée ainsi  

que des e f f e t s  de dynamique électronique non stationnaire.  

Un autre type d'analyse a é t é  effectuée par Klaassen 

Cl71 q u i  assimile l e  canal à une ligne de transmission active.  En 

u t i l i s an t  1 'équation de propagation du courant l e  long du canal, e t  en 

supposant que l e  b r u i t  a l a  même origine que dans l 'analyse de 

Van der Ziel ,  i l  détermine les  fluctuations du courant de g r i l l e  e t  de 

drain ainsi que leur corrélation. 

Afin de ten i r  compte de la  zone à vitesse saturée, 

Puce1 , Statz [3,18] ont basé 1 eur analyse sur 1 e modël e développé 

par Grebene e t  Ghandhy [Z]. 

Rappelons que ce modèle divise l'espace source-drain 

en deux régions, 1 'une à mobi 1 i t é  constante, 1 ' au t re  à vitesse saturée. 

La condition de passage d'une région à 1 'autre e s t  donnée par la con- 

t inu i té  du champ. 

Ainsi, dans l a  première région, l 'analyse de Baechtold 

peut ê t r e  appliquée, l e  b r u i t  ayant comme origine les  fluctuations de 

vitesse des porteurs. On obtient a insi  une expression de l a  tension de 

brui t  de drain e t  du courant de brui t  de g r i l l e  comportant deux termes: 



l 'un  identique aux expressions de Van der Ziel, l e  second prend en 

compte 1 a variation de 1 a température électronique. 

Dans l a  zone à vitesse saturée, i l s  considèrent que 

l e  b r u i t  e s t  dû à une propaoation de "dipoles", i l  e s t  cependant t r a i -  

t é  par l a  même méthode q u ' u n  bruit  de diffusion. 

Le calcul du  bruit  indui t  sur l a  g r i l l e  par l a  région 

saturée se  f a i t  de l a  même façon que dans la  première par sommation de 

l'ensemble des variations de charge sous l a  g r i l l e .  Les sources de bruit  

des différentes régions n 'é tant  pas corrélées entre  e l l e s ,  l e  courant - - - 
2 2 de bruit de drain total  e s t  donné par : id2 = ( vd: + vd2 ) gd . 

7 où vdl  e t  v d Z  sont les  valeurs quadratiques moyennes des tensions 2 
de bruit  de drain développëes respectivement par l e s  régions 1 e t  2 .  

De même l e  courant de bruit  de g r i l  l e  total  e s t  donné - - 
7 ' 2 par : .'s = 3 4  

La corrélation entre les  deux courants de brui t  é tant  

défini ecomme dans 1 'analyse de Van der Ziel par 1 e coup1 age purement 

capacitif de l a  g r i l l e  e t  du canal, on a donc toujours : 

11 ressort  de l 'analyse de Puce1 que l e  b r u i t  développé 

par l a  région à vitesse saturée n ' e s t  pas négligeable. 

Contrairement à ce t t e  concl usion, Graffeui 1 141 à par t i r  

d'un modèle similaire admet,en u t i l i s a n t  une dépendance de l a  mobilité 

avec l e  champ électrique que le  bru i t  généré par cet te  zone 

e s t  négl igeable 



Aucun de ces modèles ne prend en compte l e s  e f fe t s  de 

dynamique non stationnaires e t  les  e f f e t s  de bord, i l  suppose de plus 

que l e  substrat  e s t  parfaitement isolant .  Le modèle de brui t  que nous 

avons développé à par t i r  du modèle de TEC précédent permet de calculer 

l e  facteur de bruit  ainsi  que les  autres paramètres de brui t  e t  d 'é tu-  

d ie r  les influences des divers phénomènes 1 iés aux gr i l  l e s  submicroni - 
ques. 



11.2. LA MODELISATION DU BRUIT. 

11.2.1. INTRODUCTION ------------ 

Le c a l c u l  du b r u i t  que nous a l l ons  développer i c i ,  e s t  

basé sur  l a  méthode du champ d'impédance. S i  on considère que l e s  f l u c -  

t ua t i ons  à l ' o r i g i n e  du b r u i t  dans un élément de volume agissent  indé- 

pendamment des f l u c t u a t i o n s  e x i s t a n t  dans l e s  autres volumes élémen- 

t a i r e s ,  on peut supposer q u ' i l  e x i s t e  dans chaque volume une source de 

b r u i t  1  ocal  e  dont 1  es man i fes ta t ions  sur  1  es d i f f é r e n t e s  é lec t rodes 

sont indépendantes de ce1 1  es des autres sources 1  ocal es. L  'appl i c a t i o n  

de l a  méthode du champ d'impédance se f a i t  a l o r s  en deux étapes. 

1) On d é f i n i t  en premier 1  i e u  l a  source de b r u i t  l o c a l e  

e t  on en c a l c u l e  sa dens i té  spec t ra le .  

2) On détermine comment chaque source l o c a l e  se manifeste 

aux extrémi tés du t r a n s i s t o r  e t  on ca l cu le  l e s  pe r tu rba t i ons  

t o t a l e s  résu l  tantes.  

11.2.2. LES SOURCES DE BRUIT LOCALES ............................ 

Une charge se déplaçant à l a  v i t esse  v  sur  l e  parcours 

Ax, développe un courant  d 'expression : i = q .v / Ax d'après l e  

théorème de Ramo-Shockley. Dans une tranche Ax du canal,  l a  dens i té  

de por teurs  supposée uniforme e s t  n, l a  v i t e s s e  moyenne e s t  v. Le cou- 

r a n t  engendré par 1  e  dépl acement de 1  'ensemble des po r teu rs  du vo l  ume 

sera : 

nbre de ' A% 



Une fluctuation de vitesse Av entraîne une fluctuation de courant : 

nbrc de ' h a  
?or teuvs 

L'écart quadratique moyen est alors : 

Si on considère que les fluctuations de vitesse ne sont pas correlées 

entre elles : 

Le bruit étant supposé stationnaire, c'est à dire que 

ses propriétés moyennes ne dépendent pas du temps, selon le principe 

d'ergodisme, les moyennes d'ensemble peuvent être remplacées par des 

moyennes temporelles. Ainsi, le calcul de la valeur quadratique moyenne 

des fluctuations de vitesse se fait de façon classique par l'applica- 

tion du théorême de Wiener - K i  tchine : 

(k 

D( f,x ) est le coefficient de diffusion de bruit. I 

L'expression du courant de bruit local devient alors : l 



Fig. II. 1. : Pr inc ipe du ca lcu l  des perturbat ions engendrées 

par une f l u c t u a t i o n  de courant dans une tranche. 



Aux fréquences de fonctionnement considérées, 1 a 

période e s t  grande devant l e  temps de l ib re  parcours moyen T q u i  e s t  

environ dB 10-~~secdndes .  
b,~'?" - 

Le coefficient de diffusion de b r u i t  e s t  a lors  pratique- 

ment égal au coefficient de diffusion à fréquence nulle. 11 en résul te  

que dans l a  section j du canal, 1 ' in tens i té  spectrale de l a  source de 

bruit  1-ocal e s ' écrira  : 

D j  étant l e  coefficient de diffusion longitudinal à fréquence nulle 

dans la  tranche j. Le problème qui se  pose alors  e s t  son calcul en 

fonctionnement non stationnaire.  Pour l e  résoudre, on suppose que D j  

dépend exclusivement de l 'énergie moyenne des porteurs €. j  dans l a  

section j e t  que ce t te  dépendance e s t  l a  même qu'en régime non s tat ion-  

naire. On peut alors déduire aisèment 1 'évolution de D(E)  à par t i r  de 

résul ta ts  Monte Car10 donnant l 'évolution de l 'énergie  e t  du coeffi- 

cient de diffusion en fonction du champ électrique en régime station- 

nai re.  

11.2.3.  ACTION D'UNE SOURCE DE BRUIT LOCALE SUR LE DRAIN. ................................................ 

Afin de calculer l a  perturbation sur l 'é lectrode de 

drain apportée par l a  source de b r u i t  locale, on déf in i t  u n  champ 

d'impédance de la  façon suivante. 

L'espace source drain e s t  divisé-  en tranche A x ,  pour 

l 'étude de l a  section j située entre ( x - Ax ) e t  x, on introduit  en 

( x - & ) u n  courant AI que 1 'on enlève en x (figure ( I I  . 1 ) )  e t  on 



étudie l a  perturbation AV de tension apportée sur l a  tension en 

c i rcu i t  ouvert VDs par ces deux opérations. 

Elle se  décompose en : 

t 

- introduction de AI : AV1 = AI .Z(L1) ; L I =  distance de (x - Ax) i3 L 

- r e t r a i t  de AI : AV2 = -AI.Z(L2);L2= distance de x à L 

on obtient donc : AV = AV1 + AV2 = AI [ Z(L1) - Z(L2)1 

az(x en généralisant : AV = AI. Ax a x 

La densité spectrale peut se  calculer aisëment : 

En remplaçant Si par sa valeur ( l ) ,  on obtient 1 'ex- 

pression de l a  densité spectrale de l a  tension de b r u i t  sur l 'é lectrode 

de drain due à l a  source de bruit  locale se trouvant dans l a  tranche j: 

11.2.4. CALCUL DE LA TENSION DE BRUIT TûTALE DE DRAIN ............................................. 

En supposant que l e s  générateurs locaux ne sont pas 

correlés entre  eux, l a  source de bru i t  to ta le  peut s'exprimer par la  

somme des fluctuations transmises au drain par les  différentes sources 



de brui t  locales : 

Récemment, l a  généralisation au cas de sources locales 

spatialement corrélées a é t é  étudiée par Nougier [19,20,21] . 
En tenant compte du f a i t  que dans l e s  disposi t i fs  submi- 

croniques, les  distances entre  deux points de tranches différentes sont 

de l 'o rdre  du l i b re  parcours moyen, l e s  porteurs sont susceptibles de 

n'avoir aucun choc sur une distance supérieure à une tranche. 

Cette probabilité e s t  prise en compte dans l e  calcul 

des sources de bruit  e t  de l a  corrélation. Cette étude e s t  trop récente 

pour que nous ayons pu en t en i r  compte dans notre modèle. 

11.2.5.  ACTION D'UNE SOURCE LOCALE SUR LA GRILLE ........................................ 

La fluctuation de courant dans une tranche i n d u i t  

également une fluctuation de la  hauteur de la zone désertée Ayd e t  

donc de la  quantité de charge sous l a  g r i l l e  
Aqg 

De même que pour l e  calcul de l a  perturbation en ten- 

sion apportée au drain par 1 'introduction d ' u n  courant AI dans l a  

tranche j ,  on peut écr i re  que 1 'introduction de AI en ( x -' Ax ) provo- 

que une variation de charge AQ( x - Ax ) ,  son r e t r a i t  : - AQ(x). 

La présence dans la  tranche j d'un courant supplémen- 

t a i r e  AI, provoque une fluctuation to ta le  ( A q .  ) proportionnelle à 
J 

AI e t  AX que l ' on  peut éc r i r e  : - d. . b ~ .  Aac A q j  - J 



Sa densité spectrale peut se  calculer par : 

en remplaçant Si par sa valeur, on obtient : 

2 - 4.q2. 2. " 
*qj j * &  a.. 1 .(. J 1 ha 

11.2 .6 .  CALCUL .......................................... DE COURANT DE BRUIT DE GRILLE TOTAL. 

Comme précédemment, l e  courant de brui t  total  s 'ob- 

t ient en faisant l a  somme des brui ts  provenant des différentes tranches 

du canal. 

On a donc : Z 'qj 
t 

l e  courant de g r i l l e  é tant  : - j . ~ .  h% et donc 2 r= - S $ =  O, - 

On exprime ce t te  corrélation entre les  fluctuations de 

tension de drain A v .  e t  les  fluctuations de charge sous l a  g r i l l e  A q j  J 

pour chaque tranche j dans l e  canal par : 



Ce c o e f f i c i e n t  de c o r r é l a t i o n  e s t  imag ina i re  pur  s i  

l e  temps de t r a n s i t  sous l a  g r i l l e  e s t  p e t i t  devant l a  période de l a  

pu lsa t ion .  Le c o e f f i c i e n t  de c o r r é l a t i o n  e n t r e  l e s  deux sources de 

b r u i t  t o t a l e s  vdso e t  q e s t  obtenu en f a i s a n t  l a  somme des c .  e t  
9  J 

en normal i s a n t  : 



11.3. APPLICATION AU MODELE NUMERIQUE 

II. 3.1 . INTRODUCïION ------------ 

A partir du modèle de transistor décrit précédemment, 

il est très aisé de simuler une source de bruit locale en introduisant 

dans une section Ax une perturbation du courant Ids égale à AI, et 

de calculer les fluctuations résultantes sur la tension Vds ainsi que 

sur la charge totale stockée Qg. 

En réitérant l'opération pour chaque tranche du canal 

et en additionnant les fluctuations on obtient facilement les densités 

spectrales et la corrélation. 

' II. 3.2. CALCUL DES SOURCES DE BRUIT ........................... 

Les fluctuations de courant dans le canal dues aux sour- 

ces de bruit lbcales n' introduisant ni couche d'accumulation, ni zone 

désertée, nous supposerons dans nos calculs que le courant de déplacement 

est négligeable par rapport au courant de conduction, ce qui permet de 

négliger dans le champ d'impédance les termes dépendant de la fréquence. 

11 peut alors s'exprimer par : 

On obtient ainsi la tension de bruit de drain par : 



Fig.If.2. : Organigramme de l a  procedure ndrique. 



de même, l e  courant de b r u i t  de g r i l l e  s ' é c r i t  : 

en remplaçant a j  par : A% 
bl. h r  

Le c o e f f i c i e n t  de c o r r é l a t i o n  s 'exprime par : 

La f i g u r e  ( II . 2  ) donne 1 'organigramme de l a  procédure 

numérique u t i l i s é e  pour o b t e n i r  l e s  évo lu t ions  des d i f f é r e n t e s  grandeurs 

physiques dans l e  canal a i n s i  que l e s  paramètres p e t i t s  signaux e t  l e s  

sources de b r u i t  pour des tensions Vgs e t  Vds f i x é e s .  

II. 3.3. CALCUL DU QUADRIPOLE DE BRUIT ---------- ------------------ 

Nous disposons maintenant du schéma équ iva len t  du TEC 

a i n s i  que ses d i f f é ren tes  sources de b r u i t .  Le t r a n s i s t o r  i n t r i nsèque  

e s t  donc ent ièrement connu. Nous avons représenté f i g u r e  ( 11.3 ) son 

schéma équ iva len t .  On remarque que l e s  sources de b r u i t  e t  l e  schéma sont  

intimement l i é s ,  ce qu i  peut  compliquer l ' a n a l y s e  du c i r c u i t ,  il fau t  



L -  - A  
~ E c  intrinsèque non bru y o n t  

Fig. I I .  3 .  : Schéma é q u i v a l e n t  complet du TEC i n t r i n s è q u e  

bruyant.  

F ig . I I .4 .  : Les géné ra t eu r s  de cou ran t  de b r u i t .  



donc séparer les  éléments bruyants des éléments du TEC p e t i t  signal. 

Cette séparation se f a i t  pas une méthode proposée par Rothe e t  

Dahlke 1221 . 
Pour plus de c l a r t é ,  les  sources de bruit  issues du 

modèle seront notées : 

On exprime l e s  deux courants de brui t  en court c i r cu i t  par ( figure 

11.4 ) : 

La corrélation entre l e s  deux courants i e t  i d  devient : 
9 

où y i j  sont l e s  paramètres admittances du t rans is tor  intrinsèque: 



On peut remarquer qu'à cause de Cgd, l a  corrélation 

n 'es t  pas imaginaire p u r .  Ces courants de brui t  développent des ten- 

sions de b r u i t  équivalentes v e t  vd dont les  expressions seront : 
g 

où les  z i j  sont les éléments de la  matrice impédance du TEC intrinsè- 

que . 
Leurs densi tés  spectrales s ' écr i ront  : 

1 eur corrélation : 

11.3.3.2. Le quaàr&ole de bruit --- --- ------------ 

Le schéma de l a  figure ( 11.4 ) e s t  difficilement exploi- 

table,  les  sources de brui t étant  corrélées e t  si tuées de part  e t  d 'au t re  

du quadripole non bruyant que constitue l e  TEC intrinsèque. Pour f a c i l i -  

t e r  les. cal cul s de brui t ,  i l  e s t  préférable de regrouper 1 'ensemble des 

sources de brui t  e t  de les  décorreler. 

Ces opérations se font par la  méthode proposée par ,  

Rothe e t  Dahlke que nous appliquons au TEC extrinsèque représenté figu- 

re  ( 11.5). 





CHAPITRE IV 

LA CARACTERI SATION a 

IV.l. LA CARACTERISATION DU TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP. 

IV. 1 .l. INTRODUCTION ------------ 

Pour étudier l e  comportement des t ransis tors  e t  l e  

comparer au modèle décr i t  précédemment, i 1 e s t  nécessaire de connaître 

les  caractéristiques de sa couche active ( a ,  N d ,  p ) ainsi  que les  

différents éléments du schéma équivalent. Dans ce b u t ,  nous avons mis 

en oeuvre diverses méthodes de caractérisation. 

Dans un premier paragraphe, nous déterminons les  para- 

mètres physiques du composanttelleque l a  mobilité des porteurs ou l e  

dopage de sa couche active au moyen de mesures classiques de magnéto- 

résistances e t  de mesures de capacités. Ces différentes valeurs intro-  

duites dans l e  modèle permettrons de simuler l e  fonctionnement du T E C .  

Nous déterminons en second l ieu ,  l e s  différents é l é -  

ments du schéma équivalent p e t i t  signal par 1 a mesure des paramètres IS 1 
dans l a  gamme 2 - 4GHz. Une configuration part icul ière  du t ransis tor  

( Vds = O e t  la  g r i l l e  polarisée en direct  Igsf O ) nous permet d 'obtenir 

des valeurs précises des différentes inductances d'accès 5 ,  LD e t  LG. 

De plus 1 'étude de 1 'évolution des parties réel les  des paramètres 1 Z I  

du t rans is tor  pour Vds = O permet d'avoir u n  ordre de grandeur de l a  

capacité parasite d 'entrée Cpg. 



1 .  
l 

l Enfin dans un troisième paragraphe, 1 a mesure des 

paramètres 1s 1 du  TEC entre 2 e t  18GHz nous donne 1 'évolution de ses 

l caractéristiques hyper f réq~ences te l l~  que son coefficient de s t a b i l i t é  
l 

ou l e  gain maximum disponible ( MAG ) .  

IV.1.2. DETERMINATION DES PARAMETRES TECHNOLOGIQUES ....................................... --- 

Les principaux paramètres technologiques à déterminer 

sont les  caract6ristiques de sa couche active t e l s  que l 'épaisseur ,  

l e  dopage e t  l a  mobilité. 

Ces paramètres sont déterminés à par t i r  de t r o i s  mesures:- 

- l a  mesure de 1 'évolution de l a  capacité de g r i l l e  en 

fonction de Vgs à tension Vds nul le  : C(V) 

- l a  mesure de la résistance drain-source rds avec e t  

sans application d'un champ magnétique : magnétorésistance 

- l a  mesure des caractéristiques de l a  Schottky en 

direct.  

IV.1.2.1. Mesure du dopage et  de l ' w s s e u r  de la couche active -------- .......................... 

La détermination du dopage e t  de l 'épaisseur de la  

couche active se  f a i t  par une mesure de l a  capacité de g r i l l e  Cg en 

fonction de Vgs à une fréquence voisine de 100 MHz afin de nous affranchir 

des e f fe t s  de pièges intervenant à plus basse fréquence. 



Cg (Vgsl . schema p a r a l .  

NEC 031 26/09/85 Freq- 200 MHz Temp=20 OC (293KJ 

Fig .  IV.l. : Evolut ion de l a  c a p a c i t é  d ' e n t r é e  du NEC 710 à Vds=O. 

 NEC 031 26/09/85 Fre<l= 200 MHz Tt?mp=20 OC 1293KJ 1 

Fig.IV.2. : Evolut ion de l a  q u a n t i t é  de charge sous  l a  g r i l l e  

déterminée pa r  i n t é g r a t i o n  numérique de  l a  courbe 

C(V) - Cl . 



A t i t r e  d'exemple, l 'évolution de l a  capacité de g r i l -  

l e  du NEC 710 obtenue par une mesure au pont réflectométrique pour 
1 

Vds=O e s t  représentée (figure IV. 1) .A p a r t i r  d'une certaine valeur de 

tension, Cg devient constante. Cette valeur limite Cl e s t  due aux 
l 

e f fe t s  de bords e t  aux capacités de plots. 

L'intégration numérique de ce t te  courbe, nous donne la  

quantité de charge stockée sous l a  g r i l l e  ( figure IV.2 ) .  

' A  
L'évolution de cet te  charge en fonction de(Vb - Vgs) 

doi t  vér i f ie r  l a  l o i  de Shockley : 

avec Qo = q.Z.  Lg.a.Nd : l a  quantité to ta le  de charge sous la  g r i l l e .  

e t  Woo = ~ d .  a2 
q r  : l a  tension nécessaire pour déserter ent ière-  

ment la  couche active.  

Afin de t racer  ce t te  courbe, i l  e s t  indispensable de 

connaître Vb, l e  potentiel de barrière.  Pour cela,  i l  convient de 

caractériser la  Schottky par une mesure en cont ineen polarisant l a  jonc- 

tion en direct  ( figure IV,3 ) .  

Le relevé de l a  courbe Log (Igs)  = f(Vgs) permet de 

déterminer les  différents paramètres caractéristiques de l a  Schottky 

que sont : 



Fig. IV. 3. : Principe de la caractérisation du contact Schottky. 



Le coefficient d ' i déa l i t é  ri , l e  courant de satura- 

tion Iso e t  l e  potentiel de barrière Vb. 

La relation l i a n t  Vgs e t  Igs e s t  donnée par: 

.. 
où A "  e s t  l a  constante de Richardson, S l a  surface de l a  g r i l l e  (Lg.Z) 

La pente de l a  courbe Log ( Igs)  = f(Vgs) permet de 

déterminer par : 

Son extrapolation à Vgs=O nous donne l a  valeur du cou- 

rant de saturation ISo e t  donc du potentiel de barrière Vb par : 

La figure(IV.4) e s t  1 'exemple de la  caractérisation de 

l a  Schottky du NEC 710. 

La f igure(  IV.51 donne 1 'évolution de l a  charge en fonc- 

tion de ( Vb - Vgs ) IA  . La par t ie  non l inéa i re  e s t  due aux ef fe ts  bidi- 

mensionnels exis tant  sous l a  g r i l l e  à Vgs élevée. Sa part ie  l inéaire  

ver if ie  l a  loi  de Shockley. 



Le coefficient d ' i déa l i t é  n , l e  courant de satura- 

tion ISo e t  l e  potentiel de barrière Vb. 

La relation l i an t  Vgs e t  Igs e s t  donnée par: 

.C 

où A " e s t  l a  constante de Richardson, S l a  surface de la  g r i l l e  (Lg.Z) 

La pente de la  courbe Log (Igs)  = f  (Vgs) permet de 

déterminer q par : 

Son extrapolation à Vgs=O nous donne la  valeur du cou- 

rant de saturation ISo e t  donc du potentiel de barrière Vb par : 

La figure(IV.4) e s t  1 'exemple de l a  caractérisation de 

l a  Schottky du NEC 710. 

La figure(IV.51 donne 1 'évolution de la  charge en fonc- 

tion de ( Vb - Vgs )11 . La partie non l inéaire  e s t  due aux e f fe t s  bidi- 

mensionnels exis tant  sous l a  g r i l l e  à Vgs élevée. Sa partie l inéa i re  

ver i f ie  l a  loi  de Shockley. 



Qu : .404E-12 C 

woo: 1. i59 v 

lr2: .9999) 

Fig.IV.5. : Evolut ion de l a  quan t i té  de charges l i b r e s  Q(Vgs) 

sous l a  g r i l l e  e t  détermination du po ten t i e l  de 

pincement Woo e t  de l a  quant i té  t o t a l e  de charge QO. 

1 
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Fig.IV.6. : Détermination de 1 'ensemble ( Lg,a,Nd ) du NEC 710. 
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- La charge to ta le  stockée sous la  g r i l l e  Qo e s t  donc 

déterminée pour Vb - Vgs = 0. 

- L'intersection de l a  par t ie  l inéaire  de l a  caracté- 

r is t ique avec l ' axe  des abscisses nous donne Woo [5] 

Nous avons ainsi  déterminé : 

Lg - on peut alors accèder à l a  grandeur : ,- 

B o  - 
9 2.3. &. LJaa 

Pour déterminer précisèment Nd e t  a ,  i l  nous faut  con- 

naître Lg. En e f f e t ,  s i  l a  profondeur Z e s t  donnée par l e  constructeur, 

l 'évaluation précise de la  longueur de g r i l l e  e s t  assez d i f f i c i l e .  Dans 

l e  cas des g r i l l e s  courtes où i l  n 'exis te  pas d 'autres  méthodes de déter- 

mination de Nd, nous en sommes réduits à déterminer un ensemble ( Lg, 

N . , a ) permettant d'obtenir des résu l ta t s  cohérents. Par exemple pour 
d 

1 e NEC 710 : Lg/a = 5.65 ( Z = 280pm ) . La courbe ( IV. 6 ) représente 

les  valeurs Nd e t  a suivant l a  valeur de l a  longueur de g r i l l e .  On cons- 

t a t e  que pour obtenir u n  ordre de grandeur du dopage r éa l i s t e  ( un TEC 

e s t  généralement dopé 2 .  i l  faut prendre une valeur de Lg entre  

0.45 e t  0.55 micron. 



1 SEMI  ISOLANT I 

Fig.IV.7. : Principe de la mesure par magnétorésistance. 
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La mesure de mobilité se fait par magnétorésistance 

selon la méthode proposée par SITES [24 1. Elle consiste à mesurer 

la résistance drain-source rds avec et sans champ magnétique ( figure 

IV.7 ) .  

En l'absence de champ magnétique, rds s'écrit en fonc- 

tion de Vgs : 

avec 

00 vd(Vgs) est la mobilité différentielle, C(Vgs) : la capacité de 

grille. 

L'application d'un champ magnétique modifie rds de la 

façon suivante : 



On peut déduire de ces deux expressions l a  va leu r  de 

m o b i l i t é  d i f f é r e n t i e l l e .  En e f f e t ,  nous avons : 

l e t  donc : 

P d  = 

La m o b i l i t é  moyenne e s t  d é f i n i e  pa r  : 

En supposant que l a  m o b i l i t é  d i f f é r e n t i e l l e  e s t  cons- 

t a n t e  ou v a r i e  lentement par  rappor t  aux v a r i a t i o n s  de C ( V )  , l a  m o b i l i t é  

moyenne peut ê t r e  ca lcu lée  par  : 

e t  donc : - PQ - - 
O 
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Fig.IV.8. : Evo lu t i on  des m o b i l i t é s  moyenne- e t  d i f f é r e n t i e l l e  

du NEC 710 en f o n c t i o n  de l a  t ens ion  Vgs. 



A par t i r  des valeurs mesurées r,ds(B) e t  rds(o) ,  l e  

calcul de G(o) e t  G(B) se  f a i t  en supposant que l 'évolution de RS+RD 

avec l e  champ magnétique e s t  de l a  forme : ( R ~  = ( Q s + ~ , , ) ~ o ~  . ( A +  $0') 

Dans ce cas, RS(o) e t  R,,(o) étant connues, en prenant comme mobilité 

moyenne p0 ,la valeur sans correction,on calcule G(o) e t  G ( B )  comme : 

La valeur de la  mobilité moyenne po e s t  alors déterminée. 

La figure (I\I.B)donne 1 'évolution de pd e t  p0 en 

fonction de Vgs pour l e  t ransis tor  NEC 710. 

IV.1.3. DETERMINATION DES ELEMENTS DU SCHEMA EQUIVALENT ...................................... -------- 

IV.1.3.1. Princip de la méthode -- --------------- 

Les parametres technologiques é tan t  connus, pour com- 

parer notre modële à 1 'expérience, i l  e s t  nécessaire de connaître les  

éléments du schéma équivalent intrinsèque. 

Le schéma global extrinsèque e s t  représenté figure 

(IV.9 ) .LS, L D  e t  LG représentent les  inductances des f i l s  de connexion, 

Cpg e t  Cpd sont dues en grande part ie  aux capacités exis tant  entre 



Fig.IV.9. : Schéma equivalent du TEC extrinsèque a caractériser. 



1 
1 l e s  d i f f é r e n t s  p l o t s  a i n s i  qu 'en t re  source e t  g r i l l e .  

En supposant que T << w, 

Les paramètres admittances du TEC in t r i nsèque  s ' é c r i v e n t  : 

Y,,= . ,a(@., as) 

En supposant d ' a u t r e  p a r t  qu'aux fréquences de mesure, 

2 2 2  
Ri C w e t  Rir CgS w2 sont t r è s  p e t i t s  devant 1 ' u n i t é ,  l e s  expres- 

g s 
sions des paramètres [y] peuvent se s i m p l i f i e r  pour donner : 



- 
n  
O 
' al 

X . - 
L 

N 
a n  x 

cm'=' - a,' 
; + -  -f 
n a  hl 
O = 3 

C . 



On peut alors aisèment en déduire l'ensemble des éléments constituant 

l e  TEC intrinsèque. 

Les mesures se font dans la  gamme 2 - 4 GHz selon la  

méthode représentée sur 1 'organigramme de l a  figure (IV.10) .La gamme 

des fréquences a é t é  choi.sie de façon à ce que les  hypothèses simpl i f i -  

catrices soient valables e t  que l e  paramètre Sll so i t  mesurable. 

Pour des grandeurs typiques : 

- - 12 R i  = 562 , Cgs = .3pF, r= 510 s ,  f=4GHz l es  quanti t é s :  
2 2  2 

R~~ Cgs w # 2.8 e t  rRi Cgsu # 5 1 0 - ~  sont 

négl igeabl es. 

- Pour obtenir les  paramètres intrinsèques, on constate qu ' i l  e s t  

nécessaire de déterminer les  différentes impédances d'accès ainsi  que 

les  capacités d 'entrée e t  de sor t ie  C pg et 

IV.1.3.2. Mesures des é l h t s  d'accès ........................ 

Nous avons développé une méthode basée sur l a  mesure 

dans l a  gamme 2 - 4GHz des paramètres [Z ]  du t ransis tor  à Vds nul l e .  

La g r i l l e  é tan t  polarisée en direct .  La densité de courant maximum 
2 directe dans l a  gri  1 l e  é tant  1 imitée à environ 7 ln-' mA/pm . 

Dans ce t te  configuration e t  pour des courants de g r i l l e  

supérieur à 1mA de façon à pouvoir négliger l a  capacité de l a  Schottky 

en direct  e t  l e s  capacités Cpg e t  Cpd, les paramètres [Z] s'expriment 

comme : [33] 





F i g .  I V .  11. : Evolut ion des p a r t i e s  imaginaires des paramètres 
Z . .  du NEC 710 à Vds=O e t  Igs  > 1mA. 

1 J 

F i g . I V . 1 2 . . :  Pr inc ipe  de l a  déterminat ion des résistances d'accès 

de source e t  de dra in .  



Fig. IV.  13. : Déterminat ion de l a  d i f f é r e n c e  ( RS - RD ) .  
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On constate que les évolutions des par t ies  imaginaires 

sont en w e t  qu ' i l  e s t  donc t r è s  a isé  de déterminer les  inductances 

d'accès par ce t t e  méthode ( figure IV. 11 ) .  Les valeurs des inductances 

ainsi  cal cul ées sont données dans l e  tableau récapi tulat i f .  

Pour les  par t ies  rée l les ,  i l  manque une donnée pour 

résoudre l e  système d'équation. La seule que l 'on  puisse déterminer par 

une autre  méthode e s t  la  somme RS + RD e t  donc les  résistances d'accès. 

Classiquement, la  détermination de RS e t  RD se f a i t  par 

des mesures en continues. Lors de l a  caractérisation de la  Schottky, 

l 'é lectrode de drain "f lot tante"  nous permet de mesurer l a  d .d .p  aux 

bornes de R.  e t  d'une part ie  du canal ( figure IV. 12 ) , nous avons donc: S 
Vds = ( RS + aRch ) Igs où a e s t  un coefficient q u i  t i e n t  compte du 

caractère d i s t r i  bué de la  gri 1 l e  e t  du canal i 25 1 . Pour des ten- 
kT sions Vds fa ibles  devant q - , a e s t  égal à 0.5. 
q 

En effectuant l a  mëme mesure avec l e  drain à l a  masse, 

source "f lot tante" ,  on obtient : VSd = ( RD + aRch ) Igd. 

Les valeurs ( RS t aRch ) e t  ( RD + aRch ) sont obtenues 

en calculant l a  pente des deux courbes respectives ( figure IV. 13 ) 



CRLCUL DE Rs + Rd 
A l'aide de la courbe 
Rdso de L=l .,'C 1-7%) 

Correlation dans la cou! 
flz = .99829  sur, 24  

CRLCUL DE Rs,Rd,Ri 

1 
"b-"gs 2 

Fig.IV. 14. : Evo lu t ion  de rds en f onc t i on  de 11 1 -(  1 
déterminat ion de Rs + RD. Woo 



ainsi la différence Rs - RD es t  déterminée. 

Afin de séparer RS e t  R D ,  Hower e t  Bechtel [ 26 1 

proposent une méthode consistant à relever la courbe rds = f(Vgs) 

pour un courant IdS très faible. Dans ces conditions rds s ' é c r i t  : 

où Ro es t  la résistance du canal ouvert : Ro = La- 
G,. dd.  Q.Z - P o  

- 

L'évolution de rds avec : Vb - ~ q s ) %  es t  linéaire. Ainsi 
l - woo 

pour Vb - Vgs = Woo on obtient ( RS + RD ) .  

On remarque ( figure IV. 14 ) que cet te méthode es t  impré- 

cise car e l l e  suppose que la mobilité po est  constante avec V g s ,  que 

l e  dopage es t  uniforme e t  que la loi de Shockley es t  parfaitement véri- 

f iée,  ce qui demande la connaissance de Vb e t  Mo,. 

La méthode que nous proposons es t  basée sur les mesures 

de mobilité e t  de C ( V )  décrites précédemment, e t  nécessite moins d'hypo- 

thèses. 

La résistance rds mesurée peut d 'écrire : 

d 
'ds = Rs + R, + 



Fig.  I V .  15. : ~volùtion de rds en fonction de 1 

di f fé rents  TEC. Qo* VO 

1 :  NEC 7 1 0  
2 :  Toshiba J S 8 8 1 8  
3 :  NEC 1 3 7  
4 :  C A 2 2 - N I  ( L E P )  
5 :  NEC 7 2 0  

pour 



Fig. IV.16. : Evolution en fonction de Igs des parties réel les  de 

Z12 e t  Z22 à Vds = O .  



1 Fig.IV.17. : Evo lu t ion de Rll en f onc t i on  de - pour 

d i f fé rents  TEC. 
Igs 



Ce qui donne si la mobilité différentielle varie lentement : 

fds(\l*) = Rs +Rn + L$ 
P,,q+J - Q0qas) 

On constate que rds tracée en fonction de 1 est 
u0(Vss) Q0(Vss) 

une droite, son intersection avec l'ordonnée donne RS + RD, sa pente 

nous permet de déterminer Lg et donc d'affiner les résultats des me- 

sures des paramètres technologiques. 

La courbe (IV. 15)donne 1 'évolution de rds pour différents 

transistors que nous avons caractérisés. 

Une fois RS + RD déterminée , on peut calculer les résis- 

tances d ' accès. 
1 La partie réel le de Zll : Rll tracée en fonction de - 

Rch I g 
nous donne4 l'intersection avec l'ordonnée : RG + RS + - 3 

Sur la courbe(1V. 16) ,on constate qu'au dessus de Ig = lmA, 

les parties réelles des paramètres Z12 et ZZ2 ne varient plus, ceci est 

dû au fait que les capacités non plus d'influence. On peut alors aisè- 

ment déterminer RS, RD, RG et Rch. 

La courbe (IV. 17)montre 1 'évol ution de RI1 pour les 

transistors précédents. Le tableau (IV.18)résume les valeurs des diffé- 

rents éléments d'accës. 

IV.1.3.3. Calcul de la capacité CEq -------------- ------ 

Pour la même configuration que précédemment ( Vds=O ) 



Toshi ba 
2 JS 8818  6.7 7.1 3.54 3.1 7 1.8 .35 2.36 1.68 .1 

3 N E C  137 3.7 3.4 2.95 .75 1.55 .72 2 2.11 .O7 
L E  P 

4 C A ~ ~ - N I  3.3 4.1 1.95 1.35 2.8 1.2 3.8 5.6 .O7 

5 N E C 7 2 0  2.1 2.9 .95 1.1 5 1.82 1.2 3.24 4.2 .O 
* 

LILLE 0 
Fig .  IV. 18. : Tableau récapitulatif des différents éléments d'accès. 



mais l a  Schottky polarisée en inverse ( pour un t rans is tor  normally- 

on ) , les  capacités Cgs, Cpg e t  Cpd ne sont pl us négligeables. El les  

agissent sur l e s  parties réel les  des paramètres 121 ,si on f a i t  tendre 

w vers zéro : 

R Z 2  # Rs t Rch t RD 

A u  premier ordre, la  capacité Cpd n' intervient pas. 

Pour obtenir un ordre de grandeur de Cpg, on procède de la  façon sui-  

vante. 

Si on trace R12 en fonction de RZ2 pour différentes 

valeurs de Vgs, en supposant que Cpg s o i t  négligeable, on obtiendra : 

1 L'évolution seraune droi te  de pente / 2 ayant pour 

ordonnée en R22 = O : R~ - R~ 

2 

Lorsque Cpg n 'es t  pas négligeable, l a  pente sera modi- 
1 f iée .  L'écart entre  l a  pente obtenue e t I  nous permettra de déduire 

l a  valeur de Cpg. 



Fig.IV.19. : Méthode de dé termina t ion  de Cpg. 
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F ig.IV.20. : V é r i f i c a t i o n  de l a  méthode. 



Sur l 'exemple du NEC 710 ( f i gu re  IV.19 ), l a  pente 

obtenue e s t  de 0.39, pour l a  ramener à 0.5, connaissant l a  va leu r  de 

Cgs en fonc t i on  de Vgs donnée par l a  mesure de c ( v ) ,  l a  capac i té  néces- 

s a i r e  e s t  de 0.073pF. 

On peut v é r i f i e r  c e t t e  va leur  en t raçan t  de l a  même 

façon Rll= f ( Re* ) ( f i g u r e  IV.20 ) .  

Les valeurs de Cpg pour l e s  d i f f é r e n t s  t r a n s i s t o r s  

carac tér isés  sont  reportées tableau ( IV.18 ) .  

Nous disposons à présent  des va leurs  des inductances 

e t  des rés is tances d'accès ( LS,RS ) ,  ( LG RG ) ,  ( LD3 RD ) ,  a i n s i  

qu'un ordre  de grandeur de Cpg. On peut  donc par  des t ransformat ions 

de ma t r i ce  a b o u t i r  à l a  mat iè re  admittance du schéma équ iva len t  de TEC 

in t r insèque.  

IV.1.3.4. LRs éléments du schéma équivalent .............................. 

A p a r t i r  de l a  mat r ice  [Y] in t r insèque,  l e  c a l c u l  des 

d i f f é r e n t s  éléments e s t  immédiat. 11 se f a i t  par  une méthode d ' o p t i m i -  

s a t i o n  par  l e s  moindres carrés appl iquée dans t o u t e  l a  gamme de 

fréquence. 

Dans l e  cas du NEC 710 é tud ié ,  nous avons repo r té  f i g u r e  

( 1 ~ . 2 l ) , l e s  évo lu t i ons  des d i f f é r e n t s  éléments en fonc t ion  de Vgs pour k' 

une tens ion  Vds de 3vo l t s .  

On constate que l a  capac i té  Cds e s t  indépendante de l a  , 

'\ / 

p o l a r i s a t i o n ,  ce qu i  con fo r te  1 'hypothèse que nous avons f a i t e ,  qu ' i 1 

s ' a g i t  d 'un élément extr insèque. 







La partie rée l le  du paramètre Y l l  e s t  t r è s  fa ib le ,  

e t  dans l e  cas du NEC 710, la  for te  valeur de l ' inductance de source 

LS ne permet pas de déterminer la  valeur de RI. 
- 
g m En e f f e t ,  une partie de RI1 e s t  en ( RI+LS. ~ g s  ) ,  - 

Y m lorsque LS e s t  grand, l e  terme LS CgS peut "masquer" l a  valeur de 

Quoiqu'il en s o i t ,  cet te  méthode appliquée à d'au- 

t r e s  t ransis tors ,  donne des résu l ta t s  sa t i s fa i sants .  L'exemple du 

NEC 720 ( chapitre 1 ,  f igure(I.10)) e s t  s igni f ica t i f  . 

IV. 1 .4. LA CARACYERISAT ION HYPERFREQUENCE ................................. 

Les mesures des paramètres 1s) du t rans is tor  à 

e f fe t  de champ dans l a  gamme 2 - 18GHz permet de suivre 1 'évolu- 

tion de ses différentes caractéristiques hyperfréquences te l  que 

l e  gain maximum disponible ( MAG ) ou l e  coefficient de s t a b i l i t é .  

Ces mesures à fréquences élevées posent l e  problème 

des corrections à apporter aux mesures f a i t e s  dans l e s  plans d'en- 

t rée de 1 'analyseur pour remonter aux plans du composant. En e f f e t ,  

l a  figure (IV. 22 ) représente l e  schéma du disposi t i f  à mesurer, 

inséré entre les portes de l 'analyseur de réseau. Le TEC e s t  monté 

en bol t ier  BMH 60 dans une ce1 1 ule de t e s t .  

L'analyseur e s t  cal i bré dans ces pl ans. d'entrée 

( en APC 7 ) .  Les mesures f a i t e s  à ce niveau, peuvent ê t r e  considérées 
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F ig  . IV .22.  : Caractérisation hyperfréquence 



comme parfaites . 
Notre but étant de mesurer les paramètres IS 1 du 

transistor seul, il est nécessaire de corriger les mesures pour tenir 

compte des transitions APC 7 - OSM, OSM ligne microruban et de la 
ligne microruban du boîtier BMH 60. 

Actuellement nous supposons que cet ensemble se 

comporte comme une ligne à pertes et les éléments de cette ligne 

sont définis à partir des mesures : 

- d'un court circuit de référence 
- d'une ligne de transmission. 

La principale hypothèse consiste donc à négliger le 

coefficient de réflexion apporté par les transitions. Cette hypothèse 

est très bien vérifiée en dessous de 12GHz. 

Il est néanmoins possible de lever cette chypothèse 

en utilisant d'autres méthodes de caractérisation des transitions 

telle que la méthode du peeling ou la méthode des deux lignes de 

transmission de longueurs différentes. Ces techniques sont actuelle- 

ment étudiées au laboratoire dans le but d'effectuer des mesures de 

paramètres 1 S 1 jusqu ' à 26GHz. 

A partir des paramètres IS] du TEC, il est possible 

de calculer son gain maximum disponible ( MAG ) s'il est stable, ou 

son gain stable maximum ( RSG ) si son coefficient de stabilité k est 

inférieur à 1. La figure (IV.23) donne un exemple de l'évolution fré- 

quentielle de ces gains pour le NEC 710 pour une tension Vds de 3 volt 

et Vgs = - O. lvol t. ( ~ d s  # 20mA 1. 





En concl usion, nous disposons d'un ensemble de méthodes 

nous permettant de caractér iser  compl èternent un  TEC. En parti  cul i e r  , 

l a  valeur de Rg e t  dans certain cas de Ri,nous permet une comparaison 

pl us précise avec l e  modèle de b r u i t  théorique comme nous 1 'avons vu 

dans l e  chapitre I I I .  

Les paramètres [SI ainsi que l e s  valeurs des résistan- 

ces d'accès vont nous permettre dans l e  prochain paragraphe, de déter- 

miner les différents éléments du quadripole de bruit .  



IV.2. LES MESURES DE B R U I T .  

Dans l e  b u t  de caractér iser  entièrement l e  t rans is tor  

e t  de corréler nos résul ta ts  théoriques avec 1 'expérience, nous avons 

entrepris l a  mesure du facteur de b r u i t  des composants a insi  que de 

leur gain associé. 

Cette caractérisation n ' e s t  pas simple en haute fréquence, 

car l e  t ransis tor  e s t  inséré dans une chaîne d'adaptation e t  les pertes 

des éléments se  trouvant entre la  source de bru i t  e t  l e  composant 

contribuent au facteur de brui t  de l'ensemble. La précision sur la déter- 

mination du facteur de b r u i t  du t rans is tor  dépend de cel le  avec laquelle 

on mesure ces pertes. De plus, les pertes du c i r c u i t  d'adaptation de 

sor t ie  ne sont pas toujours négligeable lorsque l e  t ransis tor  mesuré a 

un gain faible .  Enfin, les dérives temporelles ( température ) des d i f -  

férents appareils peuvent aussi entrer  en jeu. 

Pour mesurer l e  facteur de brui t ,  nous disposons de deux 

méthodes. 

Une méthode classique dans laquelle on adapte l e  transis- 

t o r  au minimum de brui t  e t  où les pertes des c i r cu i t s  d'adaptation doi- 

vent ê t r e  mesurés après chaque mesure, e t  une méthode où l e  minimum 

de brui t  e s t  déterminé à par t i r  d ' u n  certain nombre de mesures pour des 

impédances d'entrées différentes.  

Cette méthode quoique plus souple e t  permettant l e  calcul 

des éléments du quadripole de brui t  donne dans certains cas des résul- 

t a t s  sans signification physique. 



Dans un second temps, nous nous sommes efforcés de 

déterminer les éléments du schéma équivalent de bruit à 1 'aide de 

mesures complémentaires e t  nous avons tenté de remonter jusqu'aux 

sources de bruit intrinsèques en nous servant des paramètres [SI des 

transistors mesurés précédemment. 

IV.2.2. FONCTIONNEMENT DU MESUREUR DE BRUIT. ................................... 

L'apparei 1 que nous utilisons es t  un mesureur de bruit 

HP 8970A fonctionnant sur le  principe de la mesure du facteur de bruit 

par la méthode des deux températures qui sera décrit dans l e  para- 

graphe suivant. Ces deux températures de bruit sont produites par 

polarisation à + 28v ( 1000O°K ) ou non ( 300°K ) d'une source de 

bruit par diode à avalanche HP 3468 calibrée de lOMHz à 18GHz. Cet 

appareil permet des mesures de facteur de bruit de O à 30dB e t  de 

gain de - 20 à + 40dB avec une sensibilité de - 100dBm. 

11 permet en outre les corrections d'erreurs apportées 

par le  bruit e t  l e  gain des étages auxiliaires au dispositif à mesurer, 

e t  de corriger la température froide de l a  source de bruit s i  celle- 

ci n 'est  pas de 300°K. 

Au dessus de 1.5GHz, la fréquence de mesure doi t -ê t re  

convertie en une fréquence intermédiaire ( f i  ) acceptable par 1 'appa- 

re i l .  Pour ce faire,  nous utilisons u n  mélangeur réjecteur de fréquence 

image e t  un oscillateur local délivrant un signal de fréquence foL 

piloté par l e  mesureur. 



Source de Mesureur de 
b r u i t  (T,) Puissance 

de b r u i t  

+ 2 8VO 

Fig.IV.22 : Principe de la mesure de bruit. 

Fig.IV.23 : Mesure de la puissance de bruit. 



Le principe de la  mesure 

Le mesureur u t i l i s e  l a  méthode des deux températures. 

La figure ( IV .22 ) représente l e  schéma de principe d'une mesure de 

bruit .  Le disposi t i f  à mesurer de gain Ga e s t  inséré entre  la  source 

de b r u i t  e t  1 ' apparei 1 de mesure e t  génére ainsi  une puissance de 

bruit  N a .  La source de bruit  délivre une puissance de bru i t  k.TS.B. 

La puissance de b r u i t  disponible à l a  sor t ie  du disposi t i f  a pour 

expression : 

où B e s t  l a  bande passante du f i l t r e  d 'entrée du mesureur, k , T S B . G a  

étant l a  puissance de brui t  de 1 a source ampli f i ée  par l e  disposi t i f .  

L'évolution de N1 e s t  l inéaire  avec l a  température de brui t .  Pour TS=O, 

nous pouvons déterminer la  puissance de brui t  ajoutée par l e  disposi t i f  

Na.  L'extrapolation de la  droi te  à par t i r  d'un seul point de mesure 

peut poser des problèmes de précision, en conséquence, l e  mesureur 

polarise la  source de b r u i t  à + 28volts de façon à générer une puissance 

de brui t  k.Tc.B supérieure à ce l l e  délivrée lorsqu 'el le  n ' e s t  pas pola- 

risée ( O volt ) k.To.B. 

Typiquement l e  rapport Tc - T0 e s t  de 1 'ordre de 15dB. 7 
O 

To : e s t  appelée température froide ( 300 K ) 
O 

Tc : température chaude ( 10000 K ) 

Le mesureur dispose donc de deux valeurs : 



L'extrapolation permet d'obtenir Na ( figure IV .23), de 

plus, l e  calcul de la  pente de l a  droi te  nous donne la  valeur de G a .  

Le facteur de bruit  e s t  alors calculé de la  façon sui- 

vante : 

Par définit ion : 

F = ("N)entrée 
avec 'sortie. Ga. 'entrée 

("N )sortie 

on a donc : 

N2 Na+k Tc BGa Le rapport - peut s'exprimer comme : 
Na+k T BGa 

(4)  9 

1 O 

de ( 3 ) ,  l 'expression de Na e s t  : Na = ( F - 1 ) .  k .  To. B. G a .  

En remplaçant dans (4)  on obtient : 

2 = 1 +  Tc - To d'où l 'expression du facteur de brui t  : 
1 To . F 

' c  - Le rapport 10 Log( ' O  ) e s t  appelé ENR ( excess 
' O 

noise ra t io  ) ,  i l  e s t  donné par l e  constructeur pour différentes f ré -  

quences de l a  gamme d 'u t i l i sa t ion  de l a  source de bruit .  I l  s u f f i t  donc 



- 
10 FHz-18 GHz Mesureur 

Fig. IV.24 : Principe de la mesure en doubles bandes 
1 atéral es .  

Source de T; d e  

Adaptateur 

- 7  

Fig . IV. 25 : Schéma de principe de 1 a mesure du facteur 
de bruit minimum. 



N2 de connaître l e  rapport - pour déterminer l e  facteur de bruit. 
N 1  

Le gain mesuré est  l e  gain d'insertion que l 'on peut 

définir comme étant l e  rapport de la puissance delivrée à la  charge 

par l e  dispositif sur la  puissance délivrée sans lui .  Le gain Ga e s t  

donc calculé à partir de la pente de la  courbe. 

IV.2.3. DESCRIPTION DU BANC DE MESURE ............................. 

Les mesures que nous effectuerons se situent au dessus de 

8GHz, ce qui implique 1 'ut i l isat ion d ' u n  oscillateur local e t  d ' u n  

mélangeur afin de ramener l e  signal à une fréquence f i  située dans l a  

bande de fonctionnement du mesureur ( figure IV. 24). 

La source de bruit délivre une puissance de bruit dans toute 

sa gamme de fréquence. Le mélangeur convertit 1 a puissance d'entrée 

, sur deux bandes de fréquences ( foL - f i  ) e t  ( f G L  + f i  ) .  

Si on mesure l e  bruit sur les deux fréquences, la mesure 

es t  di te  en double bande latérale. Le facteur de bruit affiché pour la  

fréquence foL = fmesure es t  une moyenne fa i te  sur les deux bandes. 

1 
Lors de la mesure du facteur de bruit d'un transistor,  l e  

schéma de principe es t  donné figure (IV. 25),le TEC e s t  inséré dans une 

chaîne comportant les tès de polarisation e t  des adaptateurs d'entrée 

, e t  de sortie.  La mesure se f a i t  en adaptant l 'entrée au min imum de 

bruit, la  sort ie  au maximum de gain. Si la mesure se f a i t  en double 

bande latérale sur deux fréquences espacées de 2 f i ,  1 'impédance de 



I 

D I S P O S I T I F  A  MESURER ETAGE MÉLANGEUR , R E J E C T E U R  
I 

PLAN DE C A L I B R A T I O N -  I 
Fig.  IV.26 : Mesure en bande latérale unique. 



l a  source présentée au t rans is tor  aux deux fréquences n ' e s t  pas l a  

même,du f a i t  de l a  différence de longueur électrique aux deux f ré -  

quences, entre l e  noyau de l 'adaptateur e t  l e  plan d'entrée du t ransis-  

tor ,  typiquement l a  phase du coefficient de réflexion de l a  source 
O 

TS évol ue de 4.6 par MHz e t  par métre. On constate donc qu ' i l  e s t  

impossible de déterminer l'impédance optimale à présenter au t ransis-  

tor ,  e t  donc que l e  facteur de bruit  minimal ne pourra pas ê t r e  trouvé, 

l e  même type d 'erreur  e s t  f a i t e  en so r t i e  sur l 'adaptation en gain. 

Pour nous affranchir de ce problème, nous avons opté 

pour des mesures en bande la té ra le  unique. Pour ce f a i r e ,  nous 

ut i l isons u n  f i l t r e  réjecteur de fréquence image af in de ne l a i s se r  

subsister que l a  fréquence inférieure ( foL - f i  ) .  La figure( 1v.26) 

représente l e  schéma du banc de mesure u t i l i s é .  

- les  mesures se font  à fréquence intermédiaire fixée: 

f i  = 160MHz. Le mesureur pi lote  1 'osci 11 ateur local.  11 décale 

sa fréquence au ,dessus de la  fréquence de mesure de la  valeur 

f i  e t  u t i l i s e  l a  valeur d'ENR de l a  source de b r u i t  à l a  f r é -  

quence de mesure. 

Le TOS d'entrée du mélangeur peut ê t r e  élevé, ce qui occa- 

sionne des e f fe t s  de désadaptation e t  influence donc l a  précision des 

mesures. Afin d'améliorer l 'adaptation, on e s t  conduit à insérer une 

1 igne unidirectionel l e  entre l e  disposi t i f  e t  l e  mélangeur, l e  plan 

d'étalonnage étant  ramené à 1 'entrée de ce1 le-ci . 
Le problème ne se pose pas à l ' en t rée  du d ispos i t i f ,  l a  

source de bruit ayant u n  TOS t r è s  faible  de l 'ordre de 1.05. 



G1.G.G2 représente l e  gain en puissance disponible total  . Ga.  

En supposant que l e  gain mesuré e s t  égal ou voisin du gain dispo- 

nible Ga on obtient : 

Le facteur minimum de b r u i t  du t rans is tor  peut alors ê t r e  déterminé 

après l a  mesure de G1 e t  G2 à l 'analyseur de réseau. 

La source de bruit  é tant  adaptée ( rS # O ) on a : 

A ~ i  l e  t rans is tor  e s t  adapté en s o r t i e  e t  l e  TOS d'entrée du système 

de mesure faible .  

Le facteur de bruit  e t  l e  gain que nous voulons déterminer 

sont ceux du t rans is tor  au niveau de la  puce. Pour cela ,  i l  faut  ef-  

fectuer une correction qui t i e n t  compte du boî t ier .  On suppose que 

celui-ci e s t  en f a i t  constitué de deux " demi-boîtiers" identiques 

s i tués  de part e t  d 'autre  du t rans is tor .  Ce demi boî t ier  comprend une 

transit ion ( OSM-ligne microruban ) e t  une longueur de ligne corres- 

pondant à l a  longueur de l a  ligne d'accès à l a  puce. 

Afin d'en ten i r  compte dans les corrections , on supposera 



IV.2.4. LES DIFFERENTES METI-IODES DE MESURES DU FACTEUR DE ................................................. 
BRUIT MINIMUM. ------------- 

Nous avons v u  dans la partie théorique que le facteur de 

bruit d'un transistor ne dépendait que de l'impédance ( ou coefficient 

de réflexion ) ramenée à son entrée, e t  qu ' i l  é t a i t  minimum pour une 

valeur particulière Zopt ( rapt ) ,  la sort ie  du transistor étant adap- 

tée. 
Le facteur de b r u i t  Fm mesuré par l 'appareil est  celui de 

la cascade des t ro is  quadripoles constituée par les adaptateurs e t  le  

transistor. I l  peut s'exprimer par la formule de Friiss : 

où G1, G sont les gains en puissance disponibles des différents quadri- 

pol es. 

L'adaptateur étant u n  élément passif, son facteur de bruit 

est  égal à l ' inverse de son gain disponible e t  donc : 

l'expression du facteur de bruit d u  transistor sera déterminé par : 



q u ' i l  joue l e  r ô l e  d 'un  at ténuateur .  A ins i ,  l e s  per tes d 'en t rée  e t  

de s o r t i e  peuvent s ' é c r i r e  : 

Le f a c t e u r  minimum de b r u i t  e s t  a i n s i  déterminé. De l a  

même façon, l e  ga in  associé au minimum de b r u i t  e s t  obtenu par  : 

Cet te méthode quoique assez f a s t i d i e u s e  d ' u t i l  i sa t i on ,ca r  

i 1 f a u t  mesurer 1 es adaptateurs à 1 ' analyseur de réseau après chaque 

mesure, donne des r é s u l  t a t s  rep roduc t i  b l  es. 

A f i n  de rendre p lus  a i s é  l e  c a l c u l  du facteur  de b r u i t  m i n i -  

mum, une s o l u t i o n  s e r a i t  de r e l e v e r  1 ' é v o l u t i o n  des paramètres [SI des 

adaptateurs en f o n c t i o n  de l a  p o s i t i o n  du c h a r i o t  pour d i f f é r e n t s  enfon- 

cementsdu plongeur, e t  de l e s  s tocker  dans l e  programme de ca l cu l  des 

per tes e t  du fac teu r  de b r u i t .  Malheureusement, l e s  adaptateurs Maury 

que nous u t i l i s o n s  ne présentent pas une bonne r e p r o d u c t i b i l i t é  de l a  

p o s i t i o n  de 1 a v i s  micrométrique commandant l e  plongeur. 



IV. 2 .4 .2 .  LES MESURES PAR OPTIMISATION ............................ 

Afin d'essayer de rendre plus systèmatique les  mesures de fac- 

teur de brui t ,  nous avons employé une méthode de mesure par optimisa- 

tion développée par différents auteurs [ 2a 1 1: 28 1 .  

Cette méthode repose sur l a  résolution de 1 'équation de 

décrivant 1 'évolution du facteur de b r u i t  en fonction de 1 'impédance 

de source : 

On constate que quatre valeurs de TS devraient suf f i re  

pour déterminer les  quatres paramëtres de bruit qui sont : Fmin ,  R n ,  

popt et eopt  

De même, l e  gain du t ransis tor  a comme expression : 

où Gao e s t  l e  gain en puissance disponible maximum 

es t  l e  coefficient de réflexion optimal permettant de 1 'obtenir 

R. étant  l e  paramètre équivalent à Rn pour l e  gain. 
4 

Afin de minimiser les  erreurs fa i tes  sur  les mesures de rS 

e t  du facteur de bruit ,  on effectue des mesures redondantes, l a  déter- 

mination des paramètres de bruit  se faisant  par une méthode des moin- 



dres carrés.  

Pour cela,  on l inéarise  l 'expression du facteur de brui t  

par : 

avec : A = Fmin - an  

2 B = a n (  1 - Popt ) 

C = - Zan Popt cos 8 O P t  

D = - 2an Popt s i n 0  
0 P t  

La méthode des moindres carrés consiste à minimiser l ' e r -  

reur quadratique E ent re  les  mesures Fi e t  l a  formule théorique Fti : 

n étant l e  nombre de mesure effectuée. 

Les conditions d'obtention de 1 'erreur  minimale sont : 



Ces conditions nous donnent un système d'équations à 4 

inconnues : 

La résol ution de ce système nous donne les paramètres de 

bruit du transistor. On peut déterminer de la même façon les paramètres 

de gain. 

Malheureusement, dans bien des cas, les résultats obtenus 

sont erronés. Ces erreurs sont aussi observées par les différents au- 

teurs ci tés précédemment. 

A ceci plusieurs causes : 

- LANE l2Tlattribue ce fait à la grande sensibilité des 

résultats avec les erreurs de mesures pour les transistors à 

grandes rési stances équivalentes Rn. 

- MITAMA et KATOH 1291 y ajoutent une différence entre 

les valeurs de rç mesurées et celles effectivement présentées au 

transistor. 

- Enfin SANINO [ 30 1 montre que certains choix de rS 
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f o n t  que l a  ma t r i ce  du système à résoudre dev ien t  s i n g u l i è r e  

e t  de ce f a i t  en t ra îne  une augmentation de l a  s e n s i b i l i t é  aux 

er reurs .  

Pour remédier à c e t  é t a t ,  p lus ieu rs  so lu t i ons  ont  é t é  

avancées. 

Pour un enfoncement donné du plongeur, l e  déplacement du 

c h a r i o t  déplace Zs sur  un c e r c l e  de TOS quasi constant,  ce qui  peut  en- 

gendrer des redondances sur  l e s  valeurs de l ' impédance de source. 11 

f a u t  donc en premier l i e u  c h o i s i r  l e s  va leurs  de ZS de façon à ce 

q u ' e l l e s  so ien t  tou tes  d i f f é r e n t e s ,  de p lus ,  ces valeurs do ivent  ê t r e  

r é p a r t i e s  sur  au moins deux ce rc les  de TOS d i f f é r e n t s .  

Notons q u ' i l  e s t  i n té ressan t  de connaî t re un ordre  de gran- 

deur du fac teu r  de b r u i t  e t  de l ' impédance opt imale à mesurer, a f i n  de 

présenter  des impédances s i t uées  au vo is inage de l ' impédance opt imale.  

MITAMA e t  KATOH o n t  amél ioré c e t t e  méthode en y i n t r o d u i -  

sant  une min imisa t ion  de 1 ' e r r e u r  e x i s t a n t  en t re  l e s  valeurs ZS mesurées 

e t  ce1 l e s  présentées e f fec t ivement  au t r a n s i s t o r .  

La f i g u r e  ( I V .  27 ) représente l e  f ac teu r  de b r u i t  en fonc- 

t i o n  du c o e f f i c i e n t  de r e f l e x i o n  rS. 
Pour une mesure Fi f a i t e  avec un c o e f f i c i e n t  de r e f l e x i o n  

- 
'si - e j e s i  , 1 ' e r reu r  estimée par  l a  méthode précédente e s t  

donnée par  l a  p r o j e c t i o n  E~ su r  l a  paraboloide. Ces auteurs min imisent  

c e t t e  e r r e u r  en min imisant  l a  d is tance ce qui  r e v i e n t  à considérer  

l ' e r r e u r  f a i t e  su r  l a  mesure de r S i  Cet te  méthode nécessi te donc une 

op t im isa t i on  par  l e s  moindres carrés mais également un programme i t é -  

r a t i  f . 





IV.Z.5. ETUDE EXPERIMENïmE DU BRUIT ............................ 

IV.2.5.1. Le facteur de bruit ------------------ 

- Evolution en fonction de l a  polarisation l 

Nous avons représenté figure ( IV. 28 ) , i e facteur 
1 

de b r u i t  minimum e t  l e  gain associé pour des TEC e t  TEGFET des diffé-  

rentes longueurs de g r i l l e .  Leurs principales caractéristiques sont 

données tableau ( IV.?? ) .  

Ces mesures ont é t é  effectuées à 12GHz par l a  méthode 

classique décrite précédemment. La détermination des différentes pertes 

e s t  essent iel le  car e l l e  détermine l a  précision des mesures. En sup- 
+ posant que l 'analyseur de réseau permet d'évaluer l e s  pertes à - O . l d B y  

+ l e  calcul du facteur de b r u i t  se fera à - 0.15dB 

Une autre d i f f i cu l t é  consiste à trouver l e  minimum 

de facteur de brui t  du t rans is tor .  En e f f e t ,  les  adaptateurs ayant des 

pertes assez importantes, l e  minimum de facteur de b r u i t  "extrinsèque" 

( c ' e s t  à dire  affiché sur l e  mesureur ) ne correspond pas forcèment 

au facteur de brui t  minimum du TEC seul. 

11 faut par conséquent effectuer plusieurs mesures 

autour de ce minimum. 

Nous avons aussi représenté quelques mesures f a i t e s  

par l a  méthode d'optmisation. Ces valeurs proviennent d'un " t r i "  e f -  

fectuées sur plusieurs séances de mesures e t  représentant une valeur 

r éa l i s t e  du facteur de brui t .  Pour les  différentes raisons exposées 

dans l e  paragraphe précédent, cet te  méthode ne nous paraî t  pas 
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concluante. De plus, sous ce r ta ines  cond i t i ons  d 'adap ta t i on  , des 

t r a n s i s t o r s  on t  tendance à o s c i l l e r ,  ce q u i  fausse l 'ensemble de 

l a  mesure, en f in ,  l a  même i n c e r t i t u d e  su r  l e s  paramètres [ S I  de 

l ' a d a p t a t i o n  d 'en t rée  en t ra îne  une e r reu r  sur  l e  f a c t e u r  de b r u i t  

de même ordre  de grandeur que l o r s  des mesures c lass iques.  

En comparant l e s  évo lu t i ons  du f a c t e u r  de b r u i t  à 

c e l l e s  des paramètres p e t i t s  signaux, on constate, que l e s  évo lu t i ons  

des paramètres des TEC 2,3 e t  4 sont s i m i l a i r e s ,  ce q u i  donne des 

évo lu t ions  de f a c t e u r  de b r u i t  du même ordre,  malgré des longueurs 

e t  des la rgeurs  de g r i l l e  d i f fé ren tes . (  f i g u r e  IV.30). 

Notons que l e  passage par  l e  minimum de fac teu r  de 

b r u i t  correspond à l a  décroissance p lus rap ide  de l a  fréquence de cou- 

pure e t  donc du ga in  e t  se s i t u e  pour l e s  TEC é tud iés  vers 0.15Idss. 

Les mesures réa l i sées  su r  l e s  TEGFET donnent de 

me i l l eu rs  r é s u l t a t s  de b r u i t  e t  de gain que l e s  TEC convent ionnels 

pour des longueurs de g r i l  leséquivalentes.  Ceci e s t  due à l a  mobi- 

g  1  i t é  supérieure du TEGFET a i n s i  qu 'à l e u r s  me i l  l e u r s  rappor ts  7. 1 1 

9 Typiquement, pour un TEGFET 9 # 12, pour un TEC : - # 5. 

- Inf luence de Vds. 

Nous avons représenté f i g u r e  ( I V  .31) 1  ' i nf 1  uence 

de l a  tens ion  drain-source sur  l e  f ac teu r  de b r u i t .  E l l e  montre qu 'à  

p a r t i r  de l v o l t ,  ou p lus  précisèment à p a r t i r  de l a  sa tu ra t i on ,  l e  

f ac teu r  de b r u i t  r e s t e  pratiquement constant  pour un TEC. Il n'en e s t  

pas de même pour un TEGFET, où on observe une d im inu t i on  constante 

de fac teur  de b r u i t  lorsque Vds augmente. Cet te  é v o l u t i o n  semble 

ca rac té r i s t i que -  des TEGFET puisque nous 1  'avons observée sur  1  'en- 

semble des composants de ce type. 
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~ig.m.31 : Influence de la tension drain-source. 
F = 12 GHz 
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f a c t e u r  d e  b r u i t  . 
1 : NEC 7 1 0  
2  : T o s h i b a  J S 8 8 1 8  
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5 : NEC 7 2 0  
* : TEGFET 3588 ( T h o m s o n )  
+ : TEGFET h l 0 8  ( T h o m s o n )  



- Evolution fréquentielle. 

La figure (IV. 33 ) donne 1 'évolution fréquentielle 

du facteur de bruit des différents transistors. On peut constater leur 

linéarité,  sauf pour l e  NEC 720 d o n t  l a  fréquence de coupure est de 

1 ' ordre de 16.5GHz. 

Les mesures effectuées aux abords de f c  sont très 

imprécises, en effet ,  l e  gain étant faible,  les étages de sor t ie  jouent 

un grand rôle de plus, d'après 1 'expression du facteur de bruit mesurée 

par 1 ' apparei 1 : 

C 

Lorsque Ga e s t  faible, l e  rapport - tend vers 1 d ' o ù  une grande 
N, 

incertitude sur le  facteur de bruit. 1 

La l inéari té  de l'évolution fréquentielle des TEC 

étudiés es t  en accord avec 1 'équation de Fukui 1331 donnant l e  facteur 

de b r u i t  minimum en fonction de la fréquence : 

à condition d 'être assez éloigné de la  fréquence de coupure. 

Pour les T E C ,  nous avons calculé l e  coefficient de 

Fukui à partir des mesures effectuées (tableau IV. 33 ) . On constate 



Tablesu r d .  33 : 3 6 t e r r ! i n a t i o n  du coef'f i c i e ~ - t  

de Fu!;ui 



que ce coefficient se situe entre ( 2.6 et 3 ) alors que Fukui donne 

un kf égal à 2.5. notons que la précision de ce paramètre est direc- 

tement liée à celle de gm,Rs et Rg . 

ïV.2.5.2. Détermination des élérmts du quadriple équivalent. .......................................... 

Calcul de Rn , gn et Zcor 

Le calcul des éléments du quadripole de bruit néces- 

site une seconde mesure de facteur de bruit. 

En effet, pour une impédance de source quelconque, 

nous avons vu que le facteur de bruit pouvait s'écrire : 

En principe, avec cette mesure supplémentaire, on peut 

déterminer la résistance équivalente de bruit Rn, et donc, la conduc- 

tance équivalente gn et l'impédance de corrélation Zcor par : 

le tableau (IV. 34 ) donne ces différents éléments pour quelques transis- 

tors testés à 12GHz. 





Du p o i n t  de vue des i n c e r t i t u d e s ,  une e r reu r  de 

+ - O.ldB sur  l e s  paramètres SI2 des adaptateurs en t ra îne  une e r reu r  

de 5 à 10% sur l e s  valeurs des éléments du schéma équ iva len t ,  gn e t  

Rcor é t a n t  p lus  sensiblesque Rn. 

Calcul  des sources de b r u i t  

Enf in ,  connaissant l e s  paramètres [S I  du TEC, a i n s i  

que ses rés is tances d'accès, il e s t  poss ib le  d'en déduire un ordre  de 

grandeurs des sources équivalentes de b r u i t  Vg e t  Vp. 

En e f f e t ,  de 1 'expression gn = 
R~ + rnd 

on en 
lz21 l2 

dédu i t  l a  rés is tance de b r u i t  équivalente : 

2 
rnd = /Z21 1 gn - RS 

De même l a  rés is tance de b r u i t  r se d é d u i t  des expressions Rn e t  
n g 

Zcor Par : 

Au vue de ces expressions, on peut  no ter  que l e s  i n c e r t i t u d e s  seront  

élevées. En f a i t  nous ne pourrons a v o i r  qu'un ordre  de grandeurs de ces 

sources de b r u i t .  Le tableau (IV.34 ) donne ces valeurs.  

On constate b ien  que rnd e s t  largement supér ieur  à 

Rng 
, néanmoins il semble, que mis à p a r t  Rn, l a  déterminat ion des 

autres éléments du quadr ipole de b r u i t  s o i t  entâchée de beaucoup 

d 'e r reu rs .  



A partir du modèle de transistor à effet  de champ, 

prenant en compte les phénomènes de dynamiques non stationnaires e t  

les effets de bord, nous avons développé u n  modèle de bruit pouvant  

s'appliquer aux composants à gr i l l e  submicronique e t  permettant 

d'étudier la  répartition spatiale du bruit dans l e  canal ainsi que 

l 'influence des divers paramètres .technologiques sur le  facteur de 

bruit intrinsèque. 

Les principaux résul ta ts  en sont : 

- La contribution de la région à mobilité constante 

au bruit total es t  prépondérante. 

- Le facteur de bruit intrinsèque du transistor 

dépend essentiel 1 ement du bruit de drain. 

- La réduction du facteur de bruit intrinsèque es t  

obtenue par une diminution de la  longueur de g r i l l e  et/ou 

par une diminution de l'épaisseur de l a  couche active ainsi que 

par la  bonne qualité de celle-ci. Ces deux derniers points 

avantagent l e  TEGFET par rapport au TEC conventionnel. 

Cette étude du facteur de bruit intrinsèque,nous a 

permis de déterminer les performances limites que l'on peut atteindre 

en réduisant les éléments d'accès à zéro e t  ceci dans une large gamme 

de fréquence . 



L'étude du facteur de bruit extrinsèque montre la 

l nécessité de réduire au maximum les résistances d'accès de source et 

de grille. 

Néanmoins, lorsque la largeur de la grille diminue, 

la valeur de la résistance de grille diminue alors que celle de la 

résistance de source augmente. Pour les transistors devant fonction- 

ner aux fréquences millimétriques, la résistance de source aura donc 

un effet prédominant sur le facteur de bruit. 

A partir de l'étude systèmatique de l'influence des 

paramètres technologiques sur les sources de bruit de drain et de 

gri 1 le, nous avons obtenu des expressions analytiques de ce1 1 es-ci 

facilitant la conception d'amplificateurs faible bruit. 

Du point de vue expérimental , nous avons développé 

une méthode de détermination des éléments d'accès du TEC, ainsi que 

des éléments du schéma équivalent intrinsèque dont les principaux 

avantages sont : 

- la mesure de RS + RD ne nécessite aucune hypothèse 

sur la valeur de la mobil i té 

- la résistance R peut être déterminée 
9 

- un ordre de grandeur de la capacité Cpg est obtenue 

- 1 es inductances d' accès sont détermi nées préci sèment. 

Cette méthode nous a permis de déterminer les princi- 

paux paramètres du TEC intrinsèque ainsi que, dans certain cas, la 

valeur de RI. Nous avons également montré que la capacité Cds , pratjque- 

ment indépendante de la polarisation,,pouvait être considérée comme 



un  élément extrinsèque, 

En ce qui concerne les mesures de facteur de bruit e t  

de gain, différentes méthodes ont é té  testées. La méthode classique 

s ' e s t  montrée supérieure aux méthodes par optimisation e t  a permis de 

valider notre simulation numérique. Compte tenu des incertitudes de 

mesures, i l  ne nous a pas été possible de déterminer avec précision 

les paramètres du quadripole équivalent de bruit. 
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RE S UME 

1 Le b u t  de ce t ravai l  e s t  d ' s tudier  l e s  propriétés de brui t  
des t rans is tors  à e f f e t  de champ à g r i l l e  submicronique pour des fréquences de 
fonctionnement en gamme centimétrique e t  millimétrique. 

Dans u n  premier chapitre,  l ' au teu r  rappelle les  divers pro- 
blèmes posés par l a  modélisation d ' u n  t rans is tor  à e f f e t  de champ à g r i l l e  sub- 
mi croni que e t  présente 1 e mcdèl e numérique uti 1 i s é  pour décri re 1 e fonctionne- 
ment du composant en p e t i t  signal. 

Le second chapitre e s t  consacré à l a  modélisation du bru i t  
hyperfréquence dans l e s  TEC.  L'emploi de 1 a méthode du champ d'impédance permet 
l e  calcul du facteur de b r u i t  e t  du  quadripole de brui t  équivalent du composant 

, intrinsèque e t  extrinsèque. 

L'exploitation de ce modèle e s t  développéedans l e  troisième 
chapitre. Une étude des influences des différents  paramètres technologiques e t  
des éléments parasites sur  l e  facteur dd brui t  permet de dégager les  c r i t è re s  
d '  une amél ioration des performances hyperfréquences des TEC dans l a  

gamme 20 - 6OGHz . 
La dernière par t ie  e s t  consacrée à l a  caractérisation des 

TEC. Une méthode originale de détermination des éléments parasites d'accès e t  
du schéma équivalent intrinsèque e s t  proposée.Une méthode de mesure de facteur  
de brui t  e t  de détermination des éléments du quadripole équivalent de b ru i t  e s t  
également présentée. 

MOTS CLES : MODELE, TRANSISTOR A EFFET DE CHAMP, BRUIT DE FOND, CARACTERISATION 
COMPOSANTS HYPERFREQUENCES. 


