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INTRODUCTION.

Les tubes hyperfréquences étatent, jusqu'd un passé proche, les dispo-
sitifs exclusifs pour les réalisations des systémes fonctiommant Q des fréquences
supérieures d 1 GHz.

Les applications des microondes étaient limitées dans les domaines

des télécommunications et militaires.

) Les progrés réalisés pendant les deux dermiéres décennies ont permis.
L'utilisation des hyperfréquences dans d’'autres secteurs (médicaux, industriels,
grand public), en particulier, grdce au développement des diodes d semi-conduc—
teurs (Gunn, Avalanche, Impatt, Varactor, Schottky) et & l'amélioration des tran-—

sistors bipblaires.

Plus récemment, le développement du Transistor d Effet de Champ (TEC) &
L'Arséniure de Gallium a donné lieu d de nowvelles possibilités de miniaturisa-

tion et de performances concernant les systémes hyperfréquences.

A ses débutsle TEC était limité 4 des applications mettant en oeuvre de
fatbles puissances. Mais les efforts contirnuels des chercheurs en ont fait un
composant disposant, maintemant, de performances honorables en puissance jusqu'd
20 GHz, avec l'ambition de le rendre capable d'étre utilisé dans lesamplificateurs
de puissance fonctionnant 4 30 - 40 GHz.

Les TEC de puissance font L'objet, au Laboratoire méme, d'une activité
commencée il y a plusieurs années dont le premier objectif fut concentré sur
le probléme du claquage, celui-ci étant une des limitations fondamentales de ces
composants. Cette activité a conduit d une nouvelle compréhension des méecanismes
du claquage dans les TEC et a fait l'objet d'une étroite collaboration et d'échan-
ges d’idées fructueux avec le Laboratoire d'Electronique et de Physique Appliquée.

Parallélement, d cette étude sur le claquage, a été menée une ¢iude consis-
tant essentiellement 4 approfondir la compréhension des mécanismes du fonction-—
nement dynamique en régime grand signal afin de mieux maitriser la montée en

~

réquence et en putssance. C'est d cette étude e nous auons personnellement
qu p qu p




participé avee pour tdche de mettre au point une modélisation dynamique destinée
a servir de moyen d'interprétation et d'analyse.

De nombreuses études, tant théoriques qu'expérimentales, ont £té effectuées
antérieurement par des chercheurs d'autres Laboratoires mais elles .ont surtout
concerné le fonctionnement en petit signal. Rares ont été les études concermant
la puissance et elles ont été généralement menées de maniére plus ou moins empti-—
rique en fatsant appel & des caractérisations de composants permettant de modé-
liser les non linéarités de comportement.

Aussti, L1 nous a paru important de tenter un nouveau type d'approche
susceptible d'apporter une meilleure compréhension des mécanismes physiques
régissant le fonctionnement en dynamique grand signal du TEC et de leurs liens
avec les différents aspects technologiques.

La réalisation de cette étude passait, nécessairement, par le dévelop-
pement d'un modéle le plus physique possible pouvant tenir compte des phénoménes
essentiels existant dans le composant, mais suffisamment simple, cependant,
pour permettre le maximum d'investigations des différents facteurs susceptibles

d'intervenir.

La présentation de ce travail est domnée dans le présent mémoire. Celui-ct

comporte cing chapitres :

Le premier chapitre est un bref historique des principales modélisations
tentées jusqu'a mos jours et permet de situer notre modéle au sein de ces efforts

théoriques.

Le deuriéme chapitre fait la description des phénoménes et équations
physiques pris en compte par notre modélisation pour représenter le fonctionnement

en régime dynamique du TEC intrinséque.

Le troisiéme chapitre décrit la méthode rumérique qui permet de simuler
le fonctionmement du TEC en fonction du temps, montre comment on a introduit
dans cette stmulation les éléments parasites externes (connections et boitier)
et les effets qui leur sont assoctiés. Par ailleurs, nous y faisons la description

du bane de mesures réalisé au Laboratoire pour les confrontations expérimentales.




Le quatriéme chapitre donne les rdsultats de la stmulation numérique
en confrontation avec l'expérience. Un effort particulier d'analyse y est fait
pour comprendre les mécanismes d'adaptation en régime grand signal et en quot
ils différent de ceux du régime petit signal. On y aborde également 1'influence
de l'avalanche, l'influence de la nature de la charge présentée aux harmoniques
et le probléme de la monté en fréquence.

Enfin, le cinquiéme chapitre apporte une discussion concermant les impli-
cations technologiques des constatations et conclustons faites au cours de l'ana-
lyse du chapitre précédent.




CHAPITRE I

HISTORIQUE DES MODELISATIONS DU TEC.







INTRODUCTION,

Nous passons en revue, dans ce chapitre, les différents types de modé-
lisation qui, depuis l'apparition du transistor 3 effet de champ, ont permis
soit de mieux comprendre les mécanismes physiques de ce composant, soit de
faciliter son utilisation dans les dispositifs microondes et nous donnons les

raisons qui ont motivé notre choix parmi toutes ces modélisations.

I.1 - MopELE DE SHOCKLEY.

Le transistor & effet de champ (TEC) est proposé par W. Shockley en 1952
( prix Nobel 1956)

Ce composant originel de Shockley (1 ]est alors composé d'un barreau
. - s + .
de Germanium de type p, entre deux couches semiconductrices de type n (figure

” - ” P +
I.1). Les deux extrémités du barreau sont dopées p .
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Figure I.1 : Transistor de Shockley.

Les couches n constituent l'électrode de commande, appelée "grille",
et les deux régions p+, sont baptisées par Shockley source et drain. Par sa
constitution ce transistor est un composant unipolaire car a porteurs majoritaires.
L'application d'une tension entre source =t drain crée un courant longitudinal
dans le barreau dopé p, appelé canal. Une tension positive sur la grille est en
mesure de contrdler le courant dans ce canal car elle provoque un espace appauvri
en porteurs ce qui rétrécit le canal actif. Ce contrdle du courant dans le canal

s'effectue avec la mise en oceuvre d'une puissance relativement faible et ainsi
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il en ressort que ce composant présente des propriétés amplificatrices.

Le TEC dés sa naissance, présente une supériorité potentielle par rapport
aux transistors bipSlaires, qui & cette époque ont le monopole en matiére de
composants tripdles 3 l'état solide : simplicité de fabrication, larges possi-
bilités d'intégration, impédance d'entrée plus importante, meilleur facteur de

bruit, etc.
Depuis son apparition le TEC a connu de nombreuses améliorations :

s s . + sa s s N
L'utilisation d'un semi-conducteur de type n en silicium a la
place de Germanium [ 2] et surtout, plus tard, l'emploi de 1l'Arséniure de Gallium
ont apporté l'avantaged'une mobilité des porteurs trés supérieure 3 celle exis-

tant dans le transistor de Shockley au Germanium.

Par ailleurs, l'utilisation d'un contact Schottky [ 3] 3 la place des
couches dopées, pour la réalisation de la grille, a simplifié le procédé de
fabrication et dans le méme temps la structure de type "sandwich'" a été abandonnée
au profit d'une structure de type '"planar" : le canal étant délimité, non plus

par deux couches dopées, mais par un contact Schottky et un substrat semi-isolant.

Le comportement physique du TEC a fait l'objet de nombreux travaux avec,
d'abord, ceux de Shockley [ 1 Jauguel on doit une modélisation du fonctionnement
statique qui sert toujours de référence. Cette modélisation repose sur les
hypothéses simplificatrices suivantes : la zone dépeupléeysous la grille est consi-
dérée comme complétement vide de porteurs tandis que la concentration des porteurs
dans le canal est supposée égale 3 celle des atomes d'impuretés. La transition
canal-zone désertée est supposée abrupte. Shockley considére aussi que la mobilité

a une valeur constante et que les effets de bord de la grille sont négligeables.

Par ailleurs, il considére aussi que la composante longitudinale Ex
du champ électrique, dans la zdne désertée, est négligeable devant la composante

transversale E et que, dans le canal cette derniére est négligeable devant

la E . La valigité de cette hypothése dépend étroitement de la variation de
1'épaisseur y du canal avec l'abscisse x, ce qui revient d dire que le calcul,
de proche en proche, d'une limite abrupte de zone désertée n'est possible que
si la variation d'épaisseur du canal Ay(x)/Ax, est nettement inférieure a

l'unité. .

En méme temps que s'imposaient les qualités particuliéres du TEC, les
essais de modélisation de son comportement physique se multipliaient. On peut,
3 ce propos, distinguer trois grandes catégories de modélisations : les modéli-

sations analytiques dérivées de celle de Shockley, les modélisations bidimen-

sionnelles et les modélisations semi-empiriques.




[.2 - MODELISATIONS ANALYTIQUES DERIVEES DE CELLE DE SHOCKLEY

Dans ce genre de modéle physique on s'efforce de développer les hypothéses
nécessaires 3 la résolution du systéme des équations physiques qui décrivent
le comportement du TEC. Cette résolution est menée complétement de manidre ana~
lytiqué. Au fond, il s'agit de modéles plus ou moins unidimensionnels et treés
souvent inspirés de celui de Shockley. Le travail pionnier de Shockley a, en

effet, &té suivi par plusieurs tentatives d'amélioration [4], [5].

Une simulation intéressante, 3 cause de son originalité et aussi parce
qu'elle a donné l'occasion d'une des rares modélisations dynamiques [6], est
celle de Yamaguchi et Kodera [7]. Les hypothéses sur lesquelles est basé ce

modéle sont :

19) Les effets de bord de la grille sont négligeables,

2°) La concentration des porteurs dans le canal est égale au dopage et
dans la zdne désertée elle est nulle. Entre les deux il y a une zdne de tran-
sition qui est simulée avec une fonction issue des résultats des modélisations

bidimensionnelles.

L'équation de Poisson bidimensionnelle est résolue analytiquement
d partir de la distribution des porteufs libres n(x,y), ce qui permet ainsi
d'obtenir le potentiel dans le composant. La distribution du potentiel étant
connue on calcule alors le champ &lectrique vectoriel et ensuite la vitesse
vectorielle qui est considérée comme fonction du champ et de la mobilité, cette
derniére étant fonction uniquement du module du champ électrique. Ainsi, &
partir des deux composantes de la vitesse (vX = u(E) Ex, jyz u(E) Ey), les auteurs
de ce travail constatent que l'augmentation du courant électrique dans le canal,
aprés la tension dite de pincement, est due d la rotation du vecteur vitesse
laquelle a pour effet de laisser la composante Ve augmenter en méme temps que le
module de la vitesse diminue. Dans une version postérieure d ce travail [8], a
été introduite pour 1'AsGa une courbe de la mobilité différentielle plus réaliste,
négative sur une certaine plage de champ électrique, ce qui a permis l'investi-
gation des instabilités dues au domaine de type Gunn. L'utilisation de la rotation
du vecteur vitesse comme seul mécanisme assurant la continuité du courant dans
le canal a mis en évidence la responsabilité du domaine Gunn en ce qui concerne
la pente négative, parfois observable, sur les caractéristiques statiques & canal
ouvert. Néanmoins, ce choix de modélisation peut provoquer des problémes concernant

la formulation numérique du fonctionnement dynamique. Shur et Eastmann [9] de méme




que Madjar et Rosenbaum [ 6] ont amélioré le modéle en ajoutant une accumulation
artificielle des porteurs dans le canal, ce qui a permis d'effacer les crétes

sur les caractéristiques 3 faibles tensions de grille, car l'accumulation

des porteurs est encore un mécanisme qui, comme celui de rotation du vecteur
vitesse, assure la continuité du courant électrique dans le canal. Ainsi on a

pu constater qu'd canal ouvert, lorsque les conditions classiques concernant

le nombre des porteurs de l'épaisseur du composant sont réalisées pour la création
de l'effet Gunn, beaucoup de transistors continuent 3 &tre stables grdce 3 ce

double mécanisme : rotation du vecteur de vitesse-accumulation des porteurs.

1.3 - MODELISATIONS BIDIMENSIONNELLES

Dans ce cas, on emploie des méthodes numériques pour résoudre le systéme
des équations fondamentales qui régissent la dynamique électronique dans les
semiconducteurs, en combinaison avec des conditions aux limites appropriées.
Les variantes des modélisations bidimensionnelles sont nombreuses suivant la
méthode numérique adoptée et le degré d'approximation de la réalité physique.
Néanmoins, d'un point de vue méthodologique on peut distinguer deux espéces de

simulations

Celles qui utilisent les équations phénoménologiques pour traiter la
physique du composant [10] et celles qui utilisent des é&quations microscopiques
[11] et consistent & suivre l'évolution de chaque électron dans l'espace et dans

le temps.

Parmi les simulations bidimensionnelles on doit citer celle des Kennedy et
O'Brien [12] qui furent les premiers 3 mettre en évidence le mécanisme d'accumu-
lation-dépletion dans le canal du c¢3té du drain. Par ailleurs, ce travail a démon-
tré (avec celui de Grebene et Ghandhi [4]) que la cause principale de la satura-
tion du courant est la saturation de vitesse et non pas comme on le supposait
auparavant un pincement partiel du canal di 3 l'augmentation de la tension
drain-source [1]. Aussi, les lignes équipotentielles données par les simulations
de Kennedy-0'Brien ont montré que les approximations ducanal graduel ( en particulier
1l'hypothése de la transition abrupte de la concentration des porteurs entre la
zone désertée et le canal, ainsi que celle de la variation progressive de la
hauteur du canal avec l'abscisse (dy/dx <<1)) sont validées lorsque le quotient
lg/a est supérieur d 5, ol lg et a sont respectivement la longueur de grille et

1l'épaisseur de la couche active.




Dans le cadre des modélisations bidimensionnelles basées sur la résolu-
tion des équations macroscopiques (équation de Poisson et équation de conser-
vation du courant) on trouve aussi le travail de M. Reiser [10], [13], [14)]
et celui de B. Himswort [15], [16]. Dans ce genre de traitement mathématique
on trouve, essentiellement, les différentes variantes de la méthode de réso-
lution dite 'de relaxation” ol sont traitées simultanément les équations phénomé-

nologiques fondamentales.

Néanmoins, la méthode la plus "noble'" pour la simulation du fonctionnement
d'un composant d semiconducteur reste, jusqu'd maintenant, le "modéle particu-
laire". En fait, il s'agit de la résolution de 1l'équation de transport de
Boltzmann par la procédure numérique de Monte-Carlo. L'utilisation de 1l'équation
de Boltzmann nécessite, d'une part, 1'hypothése de collisions instantanées et
indépendantes du champ électrique macroscopique et, d'autre part, l'utilisation

du formalisme des bandes énergétiques et de la masse effective [17].

Le modéle particulaire, en raison de l'attrait de son exactitude, a susci-

té plusieurs travaux concernant les transistors [18], [19], [20]

Les procédés utilisés pour exploiter la méthode de Monte-Carlo varient
selon que l'on désire acquérir des informations plus exactes sur le comportement
physique du composant ou rechercher une minimisation du temps de calcul [171.

En général, avec le calcul de Monte-Carlo, on obtient la répartition des porteurs
dans le transistor et ensuite on résoud 1l'équation de Poisson bidimensionnelle
pour accéder aux valeurs du potentiel et du champ é&lectrique dans tout l'espace

réel.

[.4 - MODELISATIONS SEMI-EMPIRIQUES.

Dans cette catégorie on trouve toutes les simulations qui utilisent
des schémas équivalents du TEC, les &léments du circuit étant trés souvent
le résultat d'investigations expérimentales. Cette méthode d'&tude est la plus
souple, mais son défaut intrinséque est l'absence de formulation directe des
mécanismes physiques et par conséquent 1'impossibilité d'accéder 3 des informa-
tions concernant les importances relatives des différents facteurs qui déter-

minent le comportement des composants. ‘

Parmi les modélisations petit signal on peut distinguer celle de R.
Kuvas [ 21] qui, avec un schéma équivalent, tient compte des phénoménes de pro-

pagation sur la grille pour en arriver 3 1l'importante conclusion que la dégra-
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dation du gain unilatéral due & la largeur de la grille n'est pas trés liée
d la fréguence.

Les tentatives pour une modélisation semi-empirique grand signal sont
moins nombreuses. Les plus connues sont celles de Willing et al. [22], [23],
{24]. Ces auteurs proposent un schéma équivalent avec des &léments fixes et avec
des éléments non-linéaires. Les valeurs des éléments sont estimées d partir de
mesures de paramétres S sur toute la plage de polarisation qui est nécessaire
et ensuite, avec un programme d'optimisation, on obtient les valeurs des &léments
les plus appropriées. La pente négative sur les caractéristiques statiques, due

au domaine Gunn [8], est modélisée avec une résistance négative variable.

[.5 - DEFINITION D'UN MODELE ADAPTE AU REGIME DYNAMIQUE GRAND
SIGNAL.

Notre objectif étant d'étudier le fonctionnement dynamique du TEC en
régime grand signal, on a, nécessairement, &té amené 3 effectuer un choix en
ce qui concerne la modélisation. Il est évident que le choix judicieux du modeéle
est capital, car il faut trancher entre l'exactitude de la modélisation et un

temps de calcul acceptable permettant une large exploitation.

Les modélisations semi-empiriques sont attrayantes par leurs facilités
d'exploitation. Leur défaut principal est la difficulté d'observer les mécanismes
physiques @ l'intérieur du transistor et ainsi de permettre d'en tirer des
conclusions pour d'éventuelles améliorations du composant. Les modéles semi-empi-
riques sont plutdt conseillés pour l'étude et la réalisation des dispositifs

fonctionnels utilisant des TEC en combinaison avec des éléments de circuits.

Les simulations bidimensionnelles tiennent compte de la quasi-totalité
des phénoménes physiques, surtout dans leurs versions les plus é&laborées, et
demandent un strict minimum d'hypothéses simplificatrices, ce qui les rend plus
prochesde la réalité physique dans leur fonctionnement. Néanmoins, elles exigent
des temps de calcul trés importants pour 1'étude du cas statique ou transitoire
et donc, pour le régime dynamique, sont complétement inexploitables car trop

lourdes.

Les modéles analytiques ou quasi-analytiques constituent une option
pouvant apporter des résultats et en méme temps permettre l'investigation des
mécanismes physiques qui entrent en jeux dans le composant. D'ailleurs, les

quelques essais qui ont été effectués dans le but d'étudier le comportement




- 11 -

grand-signal du TEC [6], [25], sont basés sur des modéles analytiques. Mais
si leur forme les rend particuliérement rapides en ce qui concerne le temps
de calcul, c'est au prix d'hypothéses simplificatrices qui limitent sérieusement

leurs possibilités d'investigation de la physique du TEC.

Ainsi notre choix s'est porté sur un modéle hybride car 3 mi-chemin
d'un modéle analytique unidimensionnel du type Shokley et d'un modéle bidimension-
nel vrai. Ce modéle '"pseudo-bidimensionnel" existe depuis plusieurs années au
Laboratoire dans une version congue pour le fonctionnement statique du TEC.
I1 a &té développé par A. Cappy [26], [27] et prend en compte les effets de
bord de la grille et les phénoménes de dynamique électronique non stationnaire.
Il a donné des résultats trés intéressants soit pour la prévision des réseaux
des caractéristiques soitpour la détermination du schéma équivalent correspondant
au régime dynamique petit signal, soit encore pour les études de bruit.
C'est l'adaptation de ce modéle au probléme de fonctionnement en régime dynamique

grand signal que nous allons aborder dans le chapitre suivant.




CHaPITRE 1.

FORMULATION DES MECANISMES PHYSIQUES INTERNES

DU TEC EN DYNAMIQUE.
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INTRODUCTION,

La figure II.1 montre schématiquement la structure courante d'un TEC.

source _lg ,[Y

| Grille , {%
7777717777 N G EENNE \

N Nd.- NN

Q.
Q-o
:‘

.t (rrrem=a’
X

3 e \ —
Ax couche tampon

Figure II.1 : Structure du TEC.

Outre le contact Schottky de grille et les contacts ohmiques de source et
de drain, elle comporte une couche active d'épaisseur a et de dopage moyen ND
17 -3 <
(quelques 10 atomes cm ) surmontant une couche tampon de dopage NDO tres

inférieur 3 ND, elle-méme surmontant le substrat semi-isolant.

A ces éléments, il faut ajouter, pour compléter la description, la technolo-
gie de dépot de la métallisation de grille, soit planaire, soit 3 canal creusé

Ve e 3 +
(représenté sur la fig. II.1) et les zones de surdopage n placées sous les

métallisations de source et de drain pour améliorer les contacts ohmiques.

Le modéle que nous avons utilisé pour traiter le fonctionnement dynamique
de cette structure est dérivé du modéle pseudo-bidimensionnel &laboré au CHS par
A. Cappy [ 27 ]. Celui-ci ne concernant que le régime de fonctionnement statique,
nous lui avons apporté les modifications nécessaires 34 la prise en compte de
courants de déplacement . Par ailleurs, nous avons introduit le phénoméne d'ava-
lanche en raison du rdle essentiel de celui~ci dans les limitations des TEC de

puissance.

Dans ce qui suit, nous rappelons d'abord les aspects essentiels du modéle

de Cappy puils nous décrivons les modifications apportées.
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II.1 - Aspects essentiels du modéle pseudo~bidimensionnel de A. Cappy.
11.1.1 - Hypoth2ses de base du modéle.

On admet que la transition de la concentration des porteurs libres entre
la zone désertée sous la grille et le canal est abrupte (fig. II1.2) ce qui n'est
pas trés éloigné de la réalité pour les TEC ayant un rapport longueur de grille
lg/épaisseur a de la couche active supérieur 3 5. La concentration des porteurs

libres dans la zone désertée de grille est, de ce fait, supposée nulle.

{ - + p—————
S G D
777 < 7777777277272 7771 7273
w zone désertée /
~ /
~
~ /
S~ - ,,
canal E
> 4 vx

Figure II.2 : Aspect fonctiomnel du TEC

En ce qui concerne le champ électrique, on admet qu'il est orienté vertica-
lement dans la zone désertée et horizontalement dans le canal. Cette derniére
hypothése impliquant que, dans le canal, les surfaces équipotentielles sont des
plans verticaux et que le vecteur vitesse des porteurs libres n'a qu'une composante
horizontale Ve Signalons que des modélisations bidimensionnelles, notamment celles
réalisées récemment [ 201, [ 28 ] au Laboratoire, ont montré que cette description
du canal n'est pas trés éloignée de la réalité.

Le profil du dopage de la couche active est supposé uniforme (concentration ND)

sur l'épaisseur a et la transition avec la couche tampon est supposée abrupte.
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11.1.2 - Comstuction du contour de La zone désentie de grille.

Des hypothéses supplémentaires sont faites concernant le champ électrique

au voisinage du coatour de la zone désertée :

- la composante Ex du champ é&lectrique se conserve sur une

certaine distance dans la zone désertée, avant de s'annuler,

- la composante Ey est nulle sur le contour de la zone désertée.

By
E(x = Ax—
D C
T AX
x-Ax X

Figure II.3 : Construction de la zone désertée
de grille.

En appliquant le théoréme de Gauss d une surface définie par un parallépipéde
de profondeur Z (largeur de la grille) et de section ABCD définie comme le montre

la figure 1I.3, on obtient :

[(Ex(x) - Ex(x-Ax)] AyZ + EX%EL AxZ =‘§ [égél 2N+ é%éx Z (NDq1(x)]

od : Ex(x) et Ex(x-Ax) sont les valeurs du champ dans le canal aux abscisses

X et x—-Ax.

Ey(B) est le champ au point B.
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Ay = BC est la distance sur laquelle Ex est supposé se conserver.

La loi de Poisson appliquée au canal fournit 1'équation :

Ex(x) - Ex(x~- M)
Ax

=-§ (ND~n(x»

ol n(x) est la concentration des porteurs libres dans la tranche Ax de canal
située 3 1l'abscisse x.

En combinant cette équation & la précédente on a :
Ey(B) =-g- Ax.n(x).

En admettant, alors, que de l'abscisse x-Ax 3 l'abscisse x, l'ensemble de la
composante Ey, dans la zone désertée, subit une translation de valeur &gale
3 Ey(B) et, en utilisant la circulation du champ électrique sur le contour
EABF, on obtient :

W = Ey(B) R(x-&x)

R(x-Ax) étant la hauteur de la zone désertée d l'abscisse x-Ax et VAB étant

la différence de potentiel entre A et B.

Avec les hypothéses précédentes, on peut écrire :

‘QB = AV = différence de potentiel entre le plan d'abscissex

et le plan d'abscisse x-4x, dans le canal.

On a finalement

eAV
qQRx-Axn(x)

Ay =

Cette expression permet donc de construire de proche en proche le contour de

la zone désertée en fonction de la progression du potentiel dans le canal.
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En fait cette expression n'est utilisée que sous la partie centrale de la
grille. Pour les parties de la zone désertée situées aux deux extrémités

de la grille, 13 ol les effets de bord deviennent importants, le traitement
est quelque peu différent et en plus de l'expression ci-dessus, fait appel
aux travaux de Wasserstrom et McKenna [ 29 Jet d une construction géométrique

par successions d'ellipses.
11.1.3 - Pénétration des porteurns dans La couche tampon.

La couche tampon de haute résistivité est présente aujourd'hui dans
la quasi-totalité des transistors 3 couche active épitaxiée. Les recherches
menées dans différents laboratoires ont démontré que la couche tampon améliore
la mobilité des porteurs prés de l'interface et retarde l'apparition des phéno-

ménes d'avalanche [ 301, [31].

La couche tampon ne constitue pas cependant un reméde parfait, car elle
ne supprime pas tous les effets du substrat.
Ainsi on a constaté l'existence d'une barriére de potentiel d l'interface couche
tampon-couche active qui est due selon certains 3 une couche de pidges chargés
négativement et selon d'autres 3 une couche de désertion 3 1l'intérieur de la

couche tampon [ 311, [321, [ 331.

Malgré la complexité de ce phénoméne des tentatives ont &té faites pour
le modéliser [32 1, [ 34 ]. Mais 1'aspect partiel des investigations et le
caractére trés approximatif des approches entrainent des incertitudes en ce qui
concerne les conséquences physiques. Toutefois les modéles bidimensionnels ont
montré que dans la région du canal la plus pincée on observe un élargissement
effectif du canal actif soit par injection des porteurs dans la couche tampon

L 101 soit par rétraction de la zone désertée 3 cet endroit [ 32 1.

En tous cas on est en mesure d'affirmer que c'est cet effet qui est essen-
tiellement (avec la rotation du vecteur de vitesse) responsable de 1l'augmenta-

tion du courant du canal, avec l'accroissement de la tension V dans les

DS’
conditions de pincement.

A.Cappy [ 27 ], en s'inspirant des indications fournies par les modéles

~

bidimensionnels, a pu aboutir 3 une modélisation simple de cet effet de pénétra-

tion des porteurs dans la couche tampon.
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L'hypothése principale de cette modélisation consiste 3 admettre que la
composante Ex du champ é&lectrique présent dansle canal se conserve jusqu'd
une profondeur ys dans la couche tampon et qu'elle est nulle dans la partie
restante de cette couche. La composante Ey est considérée nulle partout

sauf dans la zone désertée de la grille.
Dans la couche tampon l'équation de Poisson unidimensionnelle s'écrit :

dEx . g

—-5; c D(X,Y)

Par intégration de cette équation sur l'épaisseur ys de la couche tampon

ol on a injection de porteurs, on obtient :

ys ys
- 9Ex J dy = % J n(x,y)dy
)

mais dans le canal l'équation de Poisson s'écrit :
JEx =-§ (Np-n(x))
ox

ce qui permet d'exprimer la quantité de porteurs libres présents dans la

couche tampon et participant au courant de conduction drain-source

ys
J n(x,y)dy = ys(n(x) - ND)
@)

avec n(x) > ND'

111.1.4 - Expression du courant de conduction.

Tous les porteurs libres contribuent au courant de conduction Ic dans

le transitor, donc, celui-ci s'écrit :

71
Ic = q2 I n(x,y) v(x,y)dy

Q -

ou y, est toute la hauteur du transitor.
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D'aprés le théoréme de la moyenne il est possible de trouver une vitesse
moyenne v(x) des porteurs de fagon 3 pouvoir &crire :

41
I = qZv(x) I n(x,y)dy
¢ 0

L'intégralesur toute la hauteur du transitor concerne la couche active

et la couche tampon.

En appelant y(x) la hauteur du canal dans la couche active on a :

I, = qZv(x) [y(x)n(x) + ys(n(x) - ND)]
ou encore
ND
Ic = g@Zv(x) n(x) [y(x) + ys(1 --;(;7)]

-

Ainsi on arrive 3 exprimer le courant de conduction en fonction des grandeurs
unidimensionnelles en considérant une vitesse moyenne v(x) 3 une abscisse fixée

et aussi unehauteur du '"canal effectif" Yors qui est donnée par la relation :

N

n(x))

yeff(x) = y(x) + ys (1 -
Une estimation trés approximative [ 27 ] a conduit 3 évaluer la valeur de ys
entre lg/2 et lg/2+a.

Notre expérience personnelle a montré que suivant le type de transistor
(longueur de grille, épaisseur du canal, etc) cette valeur doit &tre choisie

1 2
entre 3 lg et 3 1g.
IT.1.5 - Prise en compte de La dynamique &lectronique.

Lorsque dans un composant 3 semi-conducteur on a des variations brusques
spatiales et temporelles du champ électrique, la vitesse des porteurs n'est
plus fonction de celui-ci, car apparaissent alors des phénoménes dits '"non

stationnaires™. .

On s'est apergu trés tdt de l'importance considérable [ 381 de ces phéno-
ménes dans les TEC 3 grille courte et canal &troit. Les travaux effectuds au

CHS ont confirmé la nécessité d'une modélisation qui en tienne compte [ 261,
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351, 03], [a71l.

Ceci peut &tre fait soit en utilisant des équations microscopiques, soit en

faisant appel 3 des équations phénoménologiques, issues de l'équation de trans-

fert électronique de Boltzmann.

Notre simulation du fonctionnement dymamique du TEC é&tant basée sur des

équations phénoménologiques, c'est cette seconde alternative qu'il convient

d'examiner.

Au prix de certaines hypothéses [39 1, [ 401, [ 271, 1'équation de Boltzmann

conduit 3 deux &quations de relaxation : une de l'énergie et une du moment,

qui s'expriment unidimensionnellement de la maniére suivante

€-€

nge) = qnEv - 8(nv§e+KT)) -0 — ) (1)
X €
2 *
3(om"v) _ 3am"vS) _ AnKT) _ _m'v
e > 5 T (2)

m

ol n, €, v sont, respectivement, les valeurs moyennes de la concentration,

de l'énergie et de la vitesse des porteurs,

et

la constante de Boltzmann,

la température &lectronique,
€ l'énergie des porteurs d l'équilibre thermodynamique,
m* la masse efficace des porteurs,
E le champ électrique,

T les temps de relaxation de l'énergie et du moment, respectivement.

A. Cappy [27 ] a procédé 3 l'investigation du comportement de ces deux

équations de relaxation en comparant les résultats obtenus avec elles 3 ceux

donnés par une modélisation utilisant les équations microscopiques résolues

par la méthode de Monte Carlo. Pour un régime indépendant du temps, il a pu

simplifier les équations sous la forme
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u(e) a(KT) _vp(e)m* dv _ u(e)KT dn (3)
q

vE u(e) E - dx q dx qn dx

g~¢
d(e+KT) _ - o
& e w (4)
€
avec Tm(E)
u(e) = q

Ensuite, il a étudié l'influence des différents termes et a montré que

dans le cas d'un TEC typique dont la longueur de grille demeure supérieure

d 0,25 um les deux équations peuvent se simplifier d'une manidre spectaculaire

sans pour autant sacrifier considérablement la précision.

Ainsi on peut se contenter d'utiliser les équations :

v = u(e)E (5)
€E-€

de _ - e}

—— = qE Vte (6)

Ces considérations concernant des conditions statiques pour les tensions

grille-source et drain-source appliquées au TEC, il est normal de se demander

quelles modifications peuvent résulter d'un fonctionnement en régime dynamique

haute fréquence.

A ce propos, la figure II.4 représente la réponse de la vitesse des
porteurs 3 un champ &lectrique uniforme (donc les gradients spatiaux sont

inexistants) d'aprés les simulations numériques de M.R. Friscourt [u1 J.




E(tk=Eq+Eysincat
5L 10

Figure II.4 : Réponse de la vitesse des
électrons dans 1l'AsGa & un champ
stnusotdal.

Ces résultats montrent qu'd 10 GHz le déphasage di aux gradients temporels,

entre la vitesse des porteurs et le champ électrique est négligeable.

En tenant compte des dérivées temporelles dans les équations de relaxation

celles-ci deviennent

(x,t)-¢

- KT(e) an(x,t) 1 de(x,t) , de(x,t) _ Eix, o
VO aE) et T W E) et ax - Gt - (x0T () (7)
v(x,t) = u(e) E(x,t) - ™ (eé“(‘:) 3";’;5” (8)

L'introduction de ces dérivées temporelles est, de toute évidence, une

source de compilation trés lourde.

Dans une premiére étape, nous les avons négligées et utilisant seulement
les expression simplifiées (5) et (6) , nous avons effectué, ainsi, la simula-
tion du fonctionnement dynamique obtenu avec une attaque sinusoidale (l'ensemble
des équations prises en compte est donné dans le paragraphe suivant). Les valeurs
ainsi obtenues pour les diverses grandeurs physiques ont, alors, été portées

dans les termes comportant les dérivées temporelles des équations (7) et (8)




- 23 -

pour estimer leur ordre de grandeur. Il est apparu que l'on pouvait raisonable-
ment les négliger pour la fréquence de fonctionnement de 10 GHz. Par contre

de fortes réserves doivent &tre faites concernant la faible importance de ces
termes au-dessus de 10 GHz.

Nous avons donc décidé de conserver les formes simplifides (5) et (6)
des équations de la vitesse et de la relaxation de l'énergie pour notre simu-
lation du fonctionnement dynamique étant entendu que ce choix implique de ne

pas monter 3 des fréquences d'investigation trop élevées.

I1 reste 3 apporter quelques indications concernant les formulations que
nous avonsutilisées pour le temps de relaxation T(¢) de l'énergie et pour la

mobilité des porteurs u(e).

Au lieu de faire des hypothéses supplémentaires, on peut utiliser, comme

Shur [ 42 ], les résultats du calcul Monte Carlo pour un champ uniforme et

indépendant du temps. En effet, les équations (§5) et (6) doivent &tre validées

pour un champ uniforme et indépendant du temps et, ainsi, on obtient

ou.
£E~€

() =
v
ss’ss

et

A"
_ 'ss
ue) = T

S8

ou Vs ot Ess sont la vitesse et le champ en fonction de 1l'énergie uniquement,

calculés pour un champ uniforme et indépendant du temps.

Ce procédé, ol le temps de relaxation dépend de 1'énergie plutdt que
d'autres grandeurs a fait l'objet de différents travaux [40], [ 43 ]J. C'est lui

qui a été retenu dans les modélisations réalisée au CHS.

Plusieurs études ont por=é sur le calcul de ves ©F Ess en fonction de

1'énergie cinétique moyenne avec la méthode Monte Carlo.
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Les figures II.S et II.6 représentent les courbes tirées des travaux
de Hess et al. [uyy ], [ 45 ] que nous avons utilisé dans notre simulation.

v
i

1 ¥ LR BRI 1 ) T LT 4¢3%771

102  KV/em

Figure II.5 : Vitesse stationnaire des électrons

dans 1'AsGa en fonction du champ.
@ |
LLLg

E.__
O 10% | Kviem

Figure II.6 : Energie stationnaire des électrons dans
1'AsGa en fonction du champ.
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11.2 - Formulation du fonctionnement dynamique du T.E.C.

Pour traiter le fonctionnement dynamique nous avons pris comme grandeur

"nilote" la tension instantande grille-source : Vgs = Vgo + Vga cos wt.

La variation de celle-ci a &été discrétisée en divisant la période H.F.
en 200 pas de durée At. A 10 GHz on a At = 0,5 psec.
Ainsi, 3 chaque instant discret on calcule les différentes grandeurs physiques
sur toute la longueur de l'abscisse x.. L'ensemble du fonctionnement dynamique

devenant, de la sorte, une succession d'états pouvant &tre traités avec le

formalisme décrit dans les paragraphes précédents mais en introduisant une
équation supplémentaire prenant en compte l'existence des courants de déplace-

ment dans la structure.

Remarquons bien que le choix d'une tension grille~source purement sinusoidale
est une hypothése simplificatrice car l'attaque en entrée du TEC s'opére 3
travers un circuit complexe constitué@ par la résistance de grille et des
éléments parasites selfiques et capacitifs.
En grand signal, l'espace grille-source n'a pas un comportement linéaire et,
en toute rigueur, il faudrait traiter l'attaque d'entrée en partant de la

source extérieure, mais au prix d'importantes complicationms.

Nous avons montré précédemment qu’en régime statique la relation fournissant
1'évolution de la zone désertée de grille dans la couche active est

Ay(x) = eAV(x) )

qR(x-Ax)n(x)

Une discretisation Ax assez fine de l'axe longitudinal permet d'utiliser
la concentration des porteurs au pas précédent et d'exprimer la différence de
potentiel AV(x) en fonction du champ &lectrique dans le canal. Ainsi, &

l'instant t, la relation devient

_ eE(x-Ax,t)Ax
by(x,t) = qR(x=-08x,t )n(x-Ax,t)

En ce qui concerne l'équation de relaxation de 1l'énergie

: v _(x) E_ (x)
Azix) = gE(x) - q ss ss

v(x)
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Si on accepte quelques incertitudes de discrétisation, on peut rendre
le calcul de l'énergie dépendant uniquement des grandeurs au pas précédent
et, 3 1l'instant t, 1l'dquation ci-dessus devient :

(xAx)E__(xAx)
Ae(x,t) _ Ax _ Vss ss
T4 E(xSx,t) ey gy gy

ol la charge de l'électron q disparait si l'on exprime l'énergie en électron-
volt.

Nous avons vu que la pénétration des porteurs libres dans la couche tampon
condulit au concept de canal effectif. Sa hauteur s'exprime, en fonction du

temps, par :

ND(x)

n(x,t))

= + -
YogglXst) = y(x,t) + ys(1
La vitesse des porteurs est maintenant reliée au champ &lectrique instan-

tané par l'intermédiaire de la relation
v(x,t) = u(e) E(x,t)

L'équation de Poisson unidimensionnelle donnant l'évolution du champ

€lectrique dansle canal a pour expression, en fonction du temps

éES%iE% :.g (Ny(x) - n(x,t))

Finalement on obtient pour expression du courant particulaire dans

le canal :
I(x,t) = qu(e) Zyeff(x,t) E(x,t) n(x,t)

La relation de la conservation des particules (ou de la charge) apporte
1'équation supplémentaire dont on a besoin pour traduire 1'existence des
courants de déplacement et constitue la clé de passage du régime statique

au fonctionnement dynamique.

L'application de la loi de conservation de la charge est quelque peu
subtile étant donné que notre modéle n'est pas vraiment bidimensionnel mais

est subdivisé par des surfaces limites qui introduisent des discontinuités.
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Pour formuler cette loi nous avons utilisé la forme intégrale :

I a—pﬁ"sf-ég dvar = - f p(x,t) v(x,t) ds dt

(v) (s)

ol dV est le volume élémentaire délimité par la surface ds.

La relation ci~dessus s'écrit sous forme discrétisée :

Ap.
Y -—-—Al v, = - I. (1)
I T 1 1
v. °
1 1

ol les quantités Ii sont les courants particulaires s'écoulant 3 travers les

surfaces Si. Sur la figure II.7 nous représentons une tranche verticale du

transistor.

grille
zﬁ/;( LLLLLL L LS
B

21

(x,t)
e 3 Iix

G H

Figure II.7 : Tranche verticale élémentaire du
transistor.

On suppose que la position de la zone désertée est celle de DC 3 l'instant
t-At et celle de EF i 1'instant t. Ainsi, le canal est, 3 cet endroit, représenté

par DCHG 3 l'instant t-At et par EFHG 3 l'instant t.

On considére négligeables les courants de déplacement dus d la variation

de la pénétration des porteurs libres dans la couche tampon.

Ainsi, il s'agit d'appliquer la relation (1) aux trois volumes,
et de la figure II.7. Pour le volume il n'y a aucune variation
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de charge, donc A%_-t]l = 0. Dans le volume il y a une variation de la densité

de charge égale &

ﬁ’i}’_ ) ND-(ND-n(x,t))
- 4 At
or
Ap
2 . n(x,t) At Y
=V, = T ZAx  [y(x,t-At)-y(x,t)]

Pour le volume on obtient

Ao
3 _ n{x,t)-n(x,t-At)
“a V374 At Z &y pe(x,t)

A l'instant t les seuls courants particulaires qui sont en jeu sont ceux

dans le canal, soit : I(x-Ax,t) et I(x,t).

En effectuant le bilan de la conservation de charge dans la tranche de

transition ABHG, on obtient donc

y(x,t=0t)-y(x,t) n(x,t)-n(x,t-At)

qn(x,t)24x X - qZAxyeff(x,t) X

= - I(x,t) + I(x-Ax,t)

Cette équation et les équations décrivant 1'évolution de la zone désertée,
la relaxation de 1l'énergie, 1l'évolution du champ électrique dans le canal, la
hauteur du canal, la vitesse des porteurs, et le courant particulaire dans le

canal doivent étre résolues simultanément. Une telle résolution est assez lourde.

Nous avons constaté que l'on pouvait 1l'alléger en approximant n(x,t) &
ND(x) dans le premier terme de gauche de 1l'équation de conservation de la
charge ci-dessus. Cette simplification nous a conduit 3 une équation & coefficients
constants du troisiéme degré en n(x,t), facile 3 résoudre ; n{x,t) étant ainsi
obtenu, il est alors aisé de remonter aux autres grandeurs physiques par l'inter-

médiaire des diverses équations.
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I1.3 - Formulation de 1'avalanche dans le TEC.
L'influence de l'avalanche sur le TEC apparait 3 trois niveaux :

1°) - Destruction du composant par échauffement dii au courant

d'avalanche,
2°) - Limitation de l'excursion de la tension drain-source,

3°) - Génération d'un courant incontrdlable par la grille et qui

a comme conséquence la dégradation du gain.

Dans les structures initiales, qui étaient planaires, le claquage se pro-
duisait généralement au voisinage immédiat du contact de drain et pour des
tensions Vgs voisines de O V (canal ouvert). Diverses modifications ont permis
de remédier 3 ce défaut. Toutes ont pour principe d'établir une répartition
la plus uniforme possible du champ électrique longitudinal dans le canal entre
la grille et le drain. Le claquage se produit, en effet, quand le champ électri-

que présente un "pic".
Les facteurs déterminants pour atteindre cet objectif sont :

- une distance grille drain importante [ug 1, [y7 ], Cygl, [uo J.
- la technologie 3 grille enterrée par un ''recess" soit abrupt
(501, [511, soit graduel [ 52 1.

Une étude systématique de l'influence des paramétres technologiques a été
effectuéerécemment au laboratoire [ 53 1 et a clairement montré, avec une modéli-
sation fine des phénoménes physiques, comment évoluela répartition du champ &lec-

trique dans les diverses conditions de polarisation.

Introduire une modélisation véritablement physique de l'avalanche dans
notre simulation aurait nécessité la formulation de l'ionisation en fonction de
1l'énergie ou du champ électrique, et aurait conduit 3 une extréme complicaion de
la résolution numérique. Ainsi, pour avoir une approche simple du rdle joué pér
1'avalanche dans le fonctionnement grand signal, nous avons choisi de l'introduire
de fagon entiérement empirique, mais assez réaliste en ce qui concerne ses mani-

festations extérieures.




La méthode utilisée consiste 3 reproduire, par injection d'un courant

v v
Ds’ GS)
(relevé en impulsions trés courtes pour aborder sans destruction les zones

additionnel Alav, l'allure du réseau des caractéristiques ID = f(

d'avalanche). L'injection de ce courant AIav a été localisée sur le contour

de sortie de la zone désertée de grille comme le montre la figure II.S8.

grille

;G
Figure II.8 : Injection du courant d'avalanche dans
le canal.

Cette localisation est, en effet, celle de l'avalanche dans les conditions
de pincement, qui sont celles rencontrées en fonctionnement grand signal lorsque

l'excursion de tension drain-source atteint sa limite haute.

Nous avons attribué au couran*t Alav une expression permettant de traduire
la dépendance en fonction de la tension grille-source et de tension locale dans

le canal et présentant une croissance rapide au-deld d'un certain seuil.
Cette expression est

Al =1

av av GS

Elle est paramétrée, pour une tension V__, donnée, par deux facteurs

GS

v > » 2 '
\BRXG(VGS) tension de seuil d'avalanche,

- I_(V..) intensité du courant d'avalanche.
av: GS

-

et vV représente le potentiel local dans le plan équipotentiel du canal situé

G
a l'abscisse xG marquant le bord de la grille, cdté drain.
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La procédure numérique de notre simulation a permis l'introduction de ce
courant d'avalanche par 1l'intermédiaire d'un fichier consulté automatiquement

par le programme.

Pour terminer, ajoutons que Alav représentant la totalité du courant injecté,
nous l'avons réparti de maniére uniforme, sur l'ensemble du contour de sortie de
la zone désertée de grille, ce qui correspond raisonnablement 3 la réalité physi-

que imposée par le phénoméne de réaction de charge d'espace.




CHaPITRE 111

SIMULATION DU FONCTIONNEMENT DU TEC

EN AMPLIFICATION CLASSE A.
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INTRODUCTION.

Les fondements physiques de la modélisation du transistor intrinséque
en fonctionnement dynamique ont &t& exposés au chapitre précédent.
Nous allons maintenant placer cette modélisation dans l'environnement de

l'encapsulation et montrer l'importance de celle-ci. Puis nous donnerons la
méthode opératoire utilisée pour traiter globalement le transistor intrinséque,
son encapsulation et la charge extérieure et nous terminerons par une évaluation
de la validité de l'ensemble de la mod&lisation.

[[1.1 - ELEMENTS PARASITES D'ENCAPSULATION ET PROBLEME DE STABILITE.

IT1.1.1 - Descniplion des &lZments parasites d'encapsulation.

La figure III.l représente l'ensemble des &léments parasites qui entourent
le transistor intrinséque et qui modifient son comportement et ses performances
de fagon assez drastique [23], ([2u4], [251.

Cx
;T T T T T T T T | uce

! I

! Id

R e .
- ‘:ugm—!wwg e Transistor !
' intrinséque I
: S Vds :

’ Vi s !

Cgs=|"9 Cds=

1cg | S T !
| $ ]

Figure III.1 : Le transistor et ses éléments parasites.
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Il y a lieu de distinguer, d'abord, les &léments parasites propres 3 la "puce"
résultant des métallisations des &lectrodes : il s'agit, essentiellement,

des capacités Céd’ Cés et Cés liées aux couplages &lectrostatiques s'exergant
entre les électrodes et de la résistance R-g liée 3 lamétallisation de l'électrode
de grille.

A cette premiére série d'éléments parasites s'ajoute une deuxiéme série
liée 3 l'encapsulation, que celle~ci soit effectuée dans un boitier classique
ou dans une monture de mesure. Ainsi, les inductances Lg, Ld, Ls sont dues
aux fils de connection reliant les métallisations de la puce aux prises de contact

du boitier et les capacités Cg’ Cx et C, représentent les couplages électrostati-

d
ques entre ces prises de contact.

Suivant le type du transistor et de son boitier et selon la technologie
de réalisation des connections, les valeurs des éléments parasites varient
dans une gamme assez &tendue. Pour le type de transistor que nous avons modélisé
(g ~ 1 um, 2 = 600 um) et de son boitier (BMH60) les valeurs des &léments para-

sites ont été évaluées comme suit :

11 = | - 1 =
Cre = Cpq = Clg = 0505 oF

R =38

Cy = Cq = C, = 0,02 PF

L 0,3 nH, L

. g = 04 nH, L = 0,2 nH

Par la modélisation du composant intrinséque, exposée au chapitre précédent,

on dispose des courants I_ et Id et des tensions V,. et V4 .. A partir de ces

g gs
données on peut accéder, aisément, & n'importe quelle tension ou n'importe quel
courant au niveau des éléments parasites en utilisant les équations classiques

de l'analyse des circuits.

Parmi les éléments parasites ceux qui sont de caractére contre-réactif
ont une importance capitale car ils influent sur le gain en puissance d'une maniére
spectaculaire. C'est le cas des trois éléments LS, Céd
premiers car la valeur de Cx est généralement faible) qui constituent des 'canaux"

et CX (notamment les deux
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>

de puissance "paralléles" au transistor qui transmettent directement 3 la sortie
du dispositif une certaine quantité de puissance. Cette puissance apparait comme
consommée 3 l'entrée mais, en fait, se retrouve intacte 3 la sortie ol elle
s'ajoute d la puissance de sortie du transistor intrinséque. Cet effet n'est

que la conséquence de la loi de conservation de l'énergie et une démonstration

mathématique va en &tre donnée dans le paragraphe qui suit.

Parmi les autres éléments parasites il faut noter l'importance de Cés’
Ld et Cg qui entrainent une transformation d'impédance et font que 1'impédance

vue par la puce du transistor est trés différente de 1l'impédance de charge extérieure

ZLext'

111.1.7 - Influence des ELéments paﬁaéiteé contre-néactifs sur Le
gain en puissance.

Au cours d'études de sensibilité du gain en puissance aux éléments parasites
nous avons constaté que Céd’ Cx et LS ont un rdle contre-réactif, c'est 3 dire

tendent & diminuer le gain en puissance global.

En fait, le rdle de ces éléments parasites se réduit 3 transférer une
partie de la puissance appliquée 3 l'entrée vers la sortie. A titre d'exemple,
nous allons montrer comment se passe le transfert de puissance dans le cas de
1'inductance Ls’ qui est le plus facile 3 traiter, en faisant abstraction des

autres éléments parasites.

Ainsi la figure III.2 représente le quadripdle QT du transistor intrinséque

en série avec le quadripdle QL de 1'inductance Lg.

lg d
Peil) Vg @ fvt @ P
e[} 19 ha Q7

Pzl Vi | Qu v, ¢ Psz

Figure III.2 : QuadripSle du transistor en série avec
7 le quadripble de l'inductance L
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Soient [ZTij] les paramétres 2 du quadripdle Q, et [ZLi§] les paramétres

Z du quadripdle QL’ avec 1 = 1,2 et § = 1,2.

Par ailleurs CZLij] =C3st].
Lorsque certaines conditions assez générales sont satisfaites(conditions de

Guillemin) pour deux quadripdles en série on a :
(2] = [ZL] + EZT]

La puissance d'entrée globale Pe est la somme des puissances Pel et Pe2,
en entrée des deux quadripSles et Ps est la somme des puissances Psl et Ps2 en

sortie.

81 on pose I = al+3bl et ID = a2+3b2, on a :

G

Ve = Zp11 T * %p10 Ipe

et
_1 *
Pe2 = -i Re EVlIGl.
ou
%* o
IG = al-jb1
donc
Pe2 = “Re [(2Z... 1.+ 2. .. 1.)1I%]
ec =7 %€ L1l ¢ © “L12 ‘D’ @
=X Re(jwL_ I 12y + iR (jwL_(a,+ib,)(a,-ib,)]
2 s G 2 e s 2 2 1 1

ol IIGI est le module de IG.

Le premier terme de la relation ci-dessus n'a pas de partie réelle et il

doit &tre é1iminé, tandis que le développement du deuxiéme terme donne :

_1
Pe2 = 5 st(a2bl a1b2)

Par ailleurs

Vo = Zp01 I * 2100 Tp
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et donc
= 1 *
Ps2 = > Re(V2 Iy)
Par un calcul similaire 3 celui exécuté auparavant on trouve que :

Ps2 =

o

mLs(alb2 - a&bl)

Par conséquent

Pe2 = ~-Psg2

Ce résultat montre que la puissance présente en entrée du quadripdle QL
se retrouve intégralement du cdté de la sortie. On est en présence d'un transfert

pur de puissance.

Des calculs similaires réalisés pour les capacités Céd

d des résultats analogues : ces capacités, comme LS, ont pour action de transférer

et CX conduisent
de la puissance appliquée en entrée vers la sortie.

Nous allons, maintenant, aborder le rdle joué par ces &léments parasites
de maniére un peu différente en envisageant comment ilsinterviennent dans la
stabilité du dispositif.

IT1.1.3 - Conditions de stabllité.

De nombreuses formulations, basées sur les paramétres S permettent d'étudier
les conditions de stabilité d'un quadripdle (ou d'une association de quadripdles)

en hyperfréquences.

11 est bien connu que des oscillations deviennent possibles si l'entrée et/ou
la sortie d'un quadripdle présentent une résistance négative. Pour les TEC destinés
3 fonctionner en amplificateur on examine, classiquement, les conditions de charge
en sortie pour lesquelles l'entrée présente une résistance négative. Le lieu des
impédances de charge pour lesquelles la résistance d'entrée devient négative est,

dans l'abaque de Smith, un cercle de centre
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e s 2
52
2 2
isggl - ||
et de rayon :
- IS12 S?ﬂ
R.. =
s2 5 2
1S,51 ° = |4

ou C; est la valeur complexe conjuguée de C2 = 522 - A°311 avec A = S

Ces formules combindes avec le coefficient dit de "stabilité"K

2
xfal® - fs ) - 15yl , .
(K = ) fournissent six cas possibles pour la position

2] 8198,

relative du cercle d'instabilité par rapport a l'abaque de Smith.

En utilisant ce formalisme nous avons étudié systématiquement les condi-
tions de stabilité, compte tenu de tous les &léments parasites entourant le
transistor intrinséque, et il s'est avéré que l'inductance Ls joue un rdle
primordial pour assurer la stabilité. L'intervention de LS peut s'expliquer treés
simplement en considérant un schéma équivalent élémentaire comme celui de la
figure III.3 dans lequel le transistor intrinséque est réduit 3 sa plus simple
expression.

'S; |cj

eerm—— e

Cgs
Ve -I- , Z

.

-]

Figure IIF.3 : Schéma équivalent élémentaire du TEC.

115227512571
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L'impédance d'entrée du schéma est :

L, v
JuCeg I

ve
Z 2 e 3
IG

or
1T - 2
V' = juL (IG + ID)

1}

. &n
jwL_ IG (1 + < )

JuCqg

et
L

. S
_— ]wL + ———
I s Bn CGS

d'od
Z == + WL +-gm<ii—
e ijGS s CGS

On a donc une résistance positive gmLs/CGS qui est ramenée en entrée
par 1l'inductance LS. Cette résistance positive prend une part trés importante
dans la consommation de puissance en entrée et donc influence fortement le gain
et la stabilité.

La présente analyse est, de toute &vidence, complémentaire de celle effectude

dans le paragraphe précédent en utilisant les quadripdles.

Une analyse fine, effectuée avec notre simulation compléte comprenant
le transistor intrinséque et tous les éléments parasites, a mis en évidence,
qu'd trés faible niveau et pour certaines impédances de charge proches de 1l'adap-
tation, on a fréquemment apparition d'une résistance négative en entrée du
transistor intrinséque . Cette résistance négative rend possible l'oscillation

du dispostif sauf si elle est contrebalancée par la résistance positive liée 3 L.

Cette analyse, poursuivie d niveau de puissance croissant, a montré que
la situation s'améliore alors, en général, car les impé&dances de charge d'adapta-
tion en grand signal sont différentes de celles en petit signal et modifient
la relation de phase entre courant et tension 3 l'entrée du transistor intrinséque

dans un sens tel que la résistance négative diminue puis disparait.

Nous avons, effectivement, constaté ce comportement sur certains transis-
tors, en particulier le LEP HF 10 : celui-ci oscille facilement en absence de
puissance appliquée 3 l'entrée et méme parfois pour des puissances d'entrée tres

faibles (1-2 mW) ; par contre la stabilité s'établit dds que la puissance d'entrée




- 40 -

atteint un certain niveau et, ensuite, on a un fonctionnement normal en

amplificateur.

En conclusion de ces considérations, il apparait que l'adaptation en
sortie ne peut pas se limiter uniquement 3 la recherche d'une charge qui serait
la valeur complexe conjuguée de 1'impédance de sortie mais dépend aussi étroi-
tement de ce qui se passe en entrée par l'intermédiaire du transistor intrinséque

et des éléments parasites.

[I1.2 - METHODE OPERATOIRE DE LA SIMULATION NUMERIQUE.

I11.2.1 - Resolution du systeme des Zquations physiques.

Dans le chapifre II, portant sur la formulation des mécanismes physiques
internes du TEC en dynamique, nous avons abouti 3 sept équations reliant la
hauteur y du canal, la concentration n des porteurs libres, leur vitesse v et
leur énergie €, le champ &lectrique E et le courant particulaire I, dans le

canal :

€ E(x-Ax,t)Ax (1)
- qla~y(x~Ax,t) In(x,t)

Cy(x,t) = y(x-Ax,t) +

qv () E__(€)

Ae(x,t)
———= = qE(x,t) - (2)
Ax v(x,t)
Wx,t) = p(e) E(x,t) (3)
ND
Yege(*ot) = y(x,0) + ys (1 - s ) (4)
I(x,t) = qn(x,t) v(x,t) yeff(X,t)Z (5)
AE(x,t) _
——Z;-’-—- = % (ND - n(x,t)) (6)

I(x-Ax,t) - I(x,t) = - qZAx yeff(x,t) AB%%431 - q NDZAX AX%%lEl (7)
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Il est évident que ce systdme d'équations ne peut pas &tre résolu sous
cette forme ; mais, au prix d'une légére perte de précision au niveau du calcul
numérique on peut aboutir 3 une équation du 3e degré portant sur la seule

grandeur n(x,t).

Ainsi, en remplagant dans la relation (1) la concentration des porteurs
n(x,t) par sa valeur & l'abscisse précédente (n(x-4x,t)) on commet une erreur
de discrétisation qui peut &tre négligeable si le pas Ax de discrétisation est
suffisamment petit ; de cette fagon un calcul du contour de la zone désertée
devient faisable en utilisant des valeurs des grandeurs physiques au pas précé-
dent. Si on considére la mobilité u(e) = VSS/Ess comme &tant préalablement déter-
minée, les é&quations (3), (4), (5), (6) et (7) constituent un systéme de cing
équations avec cinq inconnues (v, E, Yef? I, n). En ce qui concerne u{eg), on
peut, effectivement, en effectuer une détermination préalable en utilisant
1'8quation (2) en approximant les valeurs des grandeurs physiques E, v, v__ et E

ss ss
d celles correspondant au pas précédent x - Ax.

Les équations (3), (4), (5), (6) et (7) sont exploitables de la manidre

suivante :
_— 8)
Yeffx = Clnx * c2 )
To = a0y Yy Toge 2 (10)
E =C3*+Cn (11)
I =C5+ c6 Vorge T c, D Ve (12)
ol

Cl = y(x,t) + ys, C2 = -ys ND,

gN_Ax -
C, = Elx-dx,t) + —— , ¢, = T4
4
€ [

- Ay(x,t)
Cg = I(x-8x,t) + qNDZAx By maali

- n(x,t-At)
Cs- qZAX'—'Tt—-—s
C :M,

7 At
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et Vx = vix,t) , Ex = E(x,t), (x,t), nx = n(x,t), Ix = I{x,t).

Yesex = Yefs

De l'équation (9) on a :

<2
Yeffx - ‘1 % W (13).
X
La combinaison des équations (8), (10) et (12) donne :
PHEx Yoepy " = Cs T Cs Yersw T C7 Pk Yersy (14)

En remplagant Ex et Yeffx dans cette équation, par leurs expressions
fournies par les équations (11) et (9), on trouve une équation du troisiéme

degré, 3 coefficientsconstants , de la forme :

Alni + A2n§ +Agn + A =0 (15)
ol

Al = q],tZClC,+

A, = Quz(C,C +C.C.) - C.C

Ay = quZC2C3 - (C5+C106+C2C7)
et

A =-CC..
4 2°6
L'équation (15) peut &tre résolue analytiquement [54] et on obtient ainsi
la concentration des porteurs n(x,t) 3 chaque abscisse et a chaque instant
de la période. Ensuite, le calcul des autres grandeurs physiques est facile a

effectuer par 1'intermédiaire des é&quations (8), (9), (10) et (11).

Nous résumons la procédure numérique, de cette partie de la simulation

numérique (qui est d'ailleurs lenoyau de calcul), par l'organigramme suivant :
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NOYAU DU PROGRAMME NUMERIQUE A UN INSTANT t

Introduction des données : paramétres physiques

et valeurs des grandeurs 3 l'abscisse précédente.

}

Calcul du contour de la zone désertée, c'est a

dire : y(x,t)

}

Calcul de l'énergie e(x,t)

l

Calcul des grandeurs vss(e), Bss(e), u(e)

|

Calcul des coefficients Al’ A2, A3, A4

Li

|

Résolution analytique de 1l'équation

A n3 + A n2 + A n + A, =0
X 4

1'x 2% 3
!

Déduction de (x,t), E(x,t), v(x,t), I(x,t)

yeff
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111.2.2 - Stweture du programme numdrique.

Nous présentons ci~dessous l'organigramme de la méthode du calcul

numérique.

Données

1) Paramétres physiques et géométriques
du composant

2) Fichier comportantyv (t), I (t), I_ ., V
gs S DO’ 'go

3) Fichier concernant l'avalanche

;-1

t + At
0,5 ps)

(x4
1]

"

(at

Initialisation des grandeurs au début de l'abscisse

HU 1

LILLE X = x +0x
(Ax = 0,01 um)

!

Test et injection

noyau du programme [“%
du courant d'avalanche

Y

Analyse de Fourier V

1

Prise en compte des éléments parasites.

DS(t), Ig(t), ID(t)

Calcul ZL+r’ ZLext’ Pe, Ps

!

-+ i I
test VDSO correction Do

test Pe -+ correction Vgs

test ZL -+ correction Is(t)

Stop
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Deux fichiers sont utilisés
- 1'un fournit les conditions de polarisation, d savoir la tension
grille source Vgo et le courant drain IDO’ et les valeurs discrétisées sur

une période HF de la tension Vgs(t) et du courant source Is(t).

- l'autre renferme les données relatives 3 la prise en compte de l'ava-

lanche, telles que nous les avons décrites au paragraphe II.3.

La tension HF Vgs(t) est considérée parfaitement sinusoidale ; la réalité
physique est, sans doute, autre mais, nous avions besoin, pour piloter le program-
me, de disposer soit d'un courant sinusoidal, soit d'une tension sinusoidale et,
nous avons opté pour cette seconde solution en postulant que le courant grille
Ig(t) a, 3 cause de l'avalanche et de la mise en direct de la grille, S’lus de
raisons d'étre distordu que la tension Vgs(t). I1 est évident que ce point cons-
titue une limitation du modéle mais il nous a paru trés difficile d'appliquer

une autre solution plus physique.

Le courant Is(t) est fourni par un passage précédent du programme qui a
conduit 3 une convergence vers des valeurs voisines de celles qui sont recher-
chées. Ainsi le Is(t), d un instant précis t de la période HF, sert 3 initialiser
les grandeurs physiques d l'origine de l'axe des abscisses x, c'est 3 dire
au niveau de l'électrode de source et, ensuite par progression dans le canal
(boucle x = x + Ax) on aboutit au drain, et l1'on dispose alors automatiquement
du courant drain et de la tension drain source. Ce processus s'opére au niveau
du noyau du programme, dont l'organigramme a &té décrit au paragraphe précédent,

auquel nous avons ajouté la procédure du courant d'avalanche.

En procédant ainsi, pour tous les instants de la période du signal, &
la fin de la boucle sur le temps on dispose de la tension drain-source VDS(t),
du courant drain ID(t), et du courant grille I (t). Ce dernier est calculé a
partir du courant source Is(t) et du courant drain ID(t) ; la loi de conservation
de la charge électrique (VJ + 90/3t = 0) doit &tre vérifiée 3 chaque instant t,
ce qui équivaut & écrire la loi de Kirchoff traduisant la conservation du courant

électrique.
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Ensuite, les signaux VDS(t), ID(t), Ig(t) sont analysés en séries de
Fourier avec une procédure numérique. De la sorte, on aacceés aux composantes

harmoniques .

Comme le but du programme est de converger sur une puissance d'entrée
donnée et sur une impé&dance de charge donnée avec une polarisation donnée, nous
procédons d trois tests différents pour ces grandeurs :

1°) L'analyse de Fourier de V S(t) fournit, entre autres, la composante

D
continue de la tension. Si celle~ci n'est pas conforme 3 la polarisation désirée

on effectue une correction du courant de polarisation I,. de fagon 3d tendre

DO
vers un meilleur résultat au passage suivant. La précision d'ajustement a été
fixée 3 £ 50 mV, mais, en pratique dans la plupart des cas, on a obtenu un écart

de l'ordre de * 20 mV.

2°) Le calcul de la puissance 3 l'entrée est effectué <avec la prise en
compte des éléments parasites, étant donné le rdle trés important qu'ils jouent.
Pour converger vers la valeur voulue de Pe, on effectue aprés chaque passage

une correction de Vgs(t). L'écart toléré a &té fixé inférieur & *1 %.

O

3°) En ce qui concerne 1l'impédance de charge la marge de convergence tolérée a ét
fixée 3 30 tant en résistance qu'en réactance. Si la charge calculée par 1l'in-
termédiaire des composantes harmoniques n'est pas conforme aux éxigences de la
précision on effectue une correction au niveau de l'amplitude et de la phase de
chaque composante du courant ID(t). Ces nouvelles valeurs des composantes harmo-
niques de ID(t) sont ensuite réinjectées en entrée, en combinaison avec Ig(t)

pour constituer le nouveau courant source du passage suivant. Le dosage des cor-
rections effectuées pour les trois grandeurs Ibo’ Pe, et ID(t), est ajusté d'aprés

1l'expérience et il peut &tre autocorrigé s'il ne convient pas.
111.2.3 - Méthode de nrecherche de L'impédance d'adaptation.

Le programme numérique est capable de converger sur une impédance de
charge donnée, avec une puissance d'entrée Pe donnée tout en respectant les

).

conditions de polarisation que l'on s'est fixé (Vgo’ VDSO
La charge d'adaptation, qui est définie comme la charge pour laquelle

on obtient le maximum de puissance de sortie avec une certaine puissance d'entrée,

doit &tre recherchée parmi une infinité de combinaisons.

La méthode de recherche de 1'impédance d'adaptation, qui nous a paru la plus
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>

adaptée 3 notre modéle numérique, est la suivante :

La puissance d'entrée Pe sur laquelle on veut converger est choisie.
On se fixe une valeur Rl pour la partie résistive de la charge et on fait varier
la réactance X. La puissance de sortie passe par un maximum pour une certaine
valeur de X. Ce point, appelons le 1, correspond au maximum de gain en puissance
pour la résistance Rl' Ensuite, on se fixe une autre valeur de résistance, soit
R, = Rl + MR et on répéte la méme procédure, jusqu'd ce qu'on obtiemele point
2 qui correspond au maximum de gain pour cette résistance. Si le point 2 corres-
pond 3 une puissance de sortie PS supérieure d celle associée au point 1 on en
déduit que, le sens de variation de R est bon et on continue dans le méme sens
de variation jusqu'd ce qu'on obtienne une courbe PS = f(Ri, X) dont le maximum
se trouve plus bas que celui de la courbe précédente PS = f(Ri-l’ X). Il est
alors évident que la partie réelle de la charge d'adaptation est Ri—l et la
partie imaginaire celle pour laquelle on obtient la puissance PS maximum pour-

cette résistance Ri—l

La figure III.4 montre trés schématiquement comment se présente ce faisceau
de courbes d'adaptation.
PSA

X

Figure III.4 : Méthode opératoire de l'adaptation.

-

I1 est évident que les rdles de R et X peuvent &tre interchangés dans

cette procédure d'adaptation.
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Par ailleurs, on doit signaler que lors des calculs nous avons opéré
sur l'impédance de charge 3 1'extérieur du dispositif, c'est 3 dire au-deld
des éléments parasites ; ce choix a été effectué pour se rapprocher le plus

possible des conditions de mesures.

Pour terminer cet exposé sur la procédure de la recherche de l'impédance
d'adaptation, signalons que le pas de variation, tant en R qu'en X, a été fixé
3 10 Q. '

[II.3 - VALIDATION DE LA SIMULATION,

IT11.3.1 - Le dispositif expénimental.

I1 existe trois méthodes pour réaliser des mesures de puissance et d'impé-
dance de charge sur des transistors hyperfréquences, dans des conditions

d'adaptation:
1°) Mesures classiques avec transformateurs d'impédance.

_ Avec cette méthode, le transistor est adapté en entrée et en sortie par
des transformateurs d'impédance et voit donc des impédances de source et de
charge matérialisées. Ces impédances peuvent &tre déterminées "in situ" si on
intercale entre le transistor et ses adaptateurs des dispositifs (commutateurs
ou coupleurs) permettant d'opérer des mesures-de réflectométrie avec un analyseur
de réseau. Cette méthode, dite du "Load Pull'", nécessite des adaptateurs permet-
tant de couvrir la plus large variété possible d'impédances, ce qui est rarement
le cas. En particulier, il est difficile d'avoir des adaptateurs permettant d'obte-

nir des hauts taux d'ondes stationnaires.

2°) Mesures avec adaptateurset échantillonage des signaux aux bornes du
transistor [55], [56].

L'utilisation des adaptateurs classiques est conservée (leur commande
est généralement automatisée) mais les signaux 3 l'entrée et d la sortie du

transistor sontéchantillonnés puis analysés grdce 3 un micro-ordinateur.

Bien qu'un tel systéme fournisse des informations sur un grand nombre de
problémes concernant le fonctionnement dynamique du TEC, il nécessite, néanmoins,

l'emploi d'un matériel plus ou moins sophistiqué et sa mise en oeuvre pose beaucoup

de problémes.
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3°) Méthode de la charge active.

11 s'agit d'une méthode qui était utilisée dans le passé pour des
mesures 4 des fréquences inférieures d 1 GHz ; elle a été reprise par
Takayama (57 ] pour la réalisation de mesures sur le TEC fonctionnant aux

hyperfréquences.

Nous avons opté pour cette méthode car elle présente l'avantage essentiel
de ne pas &tre limitée, comme les deux premiéres méthodes, en T.0.S. et permet

de couvrir n'importe quelle valeur d'impédance de charge.

La figure III.S5 montre le schéma synoptique du banc de mesure réalisé

au Laboratoire par H. Gérard.

‘Ampl]' Géneé

a 10
TOP Ghz
té de polar,
)

VGs J
double E“;_']

slugs LY

T

Rl

o

Analys.
de
rés.

oy

Figure III.5 : Banc de mesures.

Dans ce dispositif on distingue :

- trois atténuateurs variables : Al’ A2 et A3'

- Trois bolométres : wl, W2 et w3.




- un déphaseur variable : ¢
- la cellule de mesure du transistor : T
- un adaptateur double '"slug" : pour l'adaptation

d'entrée du transistor.

Contrairement a ce qui a lieu dans les autres méthodes, 1l'impédance de
charge n'est pas matérialisée mais elle est créée artificiellement par injection
sur la sortie du transistor d'un signal réglable en phase et amplitude (¢ et Al)’

provenant de la source utilisée pour l'attaque d'entrée du transistor.

Il est important de faire quelques remarques concernant les précautions

d'utilisation du banc de mesure et le probléme de son étalonnage :

La puissance de sortie du transistor se déduit de la différence entre la

puissance P_ et la puissance P, qui sont, respectivement, mesurées par les bolo-

3 2
métres W_ et W,.. Si on utilise les sorties analogiques des bolométres pour relever

3 2
directement la différence P3—P2 on doit &tre conscient que la mesure est valable
uniquement lorsque les parcours bcef et fecd sont équivalents du point de vue des

pertes ; si cette condition n'est pas remplie on utilise l'atténuateur A, pour la

2
réaliser lors du calibrage du banc. Celui-ci est effectué en remplagant la cellule
du transistor par une cellule comportant un court-circuit (la calibration est
d'autant plus valable que le court-circuit est parfait, ce qui est un point trés

délicat de ce banc de mesure).

Une autre difficulté se présente au niveau de l'analyse des mesures :
1'impédance de charge qui est mesurée par l'analyseur du réseau est celle a
1'"extérieur" du transistor, or ce qui nous intéresse est de savoir 3 quoi elle
correspond au plan de la puce du transistor. Pour celd on doit déduire les éléments
parasites. Or, il est trés difficile de prendre en compte correctement les é&léments
parasites d caractére contre-réactif car ils sont indissociables de l'entrée du
transistor. Les indications fournies par la simulation numérique nous ont conduit
3 prendre une méthode d'exploitation des mesures relativement empirique, qui consis-
te 3 déduire la capacité parasite de sortie Cls (capacité exterme) et l'inductance

d

LD du fil de connection du drain en ajoutant a celle-ci une partie de 1l'inductance

LS du fil de connection de la source (environ la moitié).

Le schéma de la figure III.6 explicite cette méthode d'exploitation des

mesures
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Figure IIT.6 : Méthode d'exploitation des mesures.

Il est évident que cette méthode d'exploitation peut donner des
résultats assez satisfaisantsquant 3 la réalité physique, il doit, néanmoins,
exister une incertitude qui risque parfois de fausser passablement certaines

confrontations entre théorie et expérience.
IT1.3.2 - Caractéinistiques du composant modélisé.

Etant donné que la procédure de convergence du programme numérique demande
des temps de calcul assez longs, il ne nous a pas été possible, dans le cadre
de ce travail, d'exécuter des simulations pour différents types de TEC. Nous
nous sommes assignés de choisir, un type de transistor particuliérement repré-
sentatif et d'effectuer avec lui 1'étude la plus compléte possible, en mettant
particuliérement l'accent sur la compréhension des mécanismes physiques respon-

sables du comportement en puissance.

Ainsi, notre choix s'est fixé sur un transistor, fabriqué par le LEP,
qui peut &tre considéré comme le prototype de toute une famille de composants
dont le développement ne cesse de s'étendre depuis plusieurs années. Ce transistor

est le HF10 et a les caractéristiques suivantes
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Figure III.7 : Mobilité du LEP HF10 (mesure par

magnétorésistance) .
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A Mmesures
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Figure III.8 : Réseaux des caractéristiques, mesurd
et caleulé, pour le transistor LEP HF10.
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- la longueur de grille-lg est de l'ordre de 1 um.

-~ La cellule élémentaire a une structure interdigitée et
est composée de six doigts de 100 um, ce qui donne une largeur totale
Z = 600 pum.

- Il s'agit d'une structure du type "recess" abrupte.

- La couche active est réalisée par triple implantation sur
une couche semi-isolante. Son dopage et son épaisseur (modéle équivalent a
profil de dopage plat avec transition abrupte du c5té du semi-isolant) sont

respectivement

No= 1,6 % 10*7 cn™3 et a = 0,15 um.

- La mobilité des porteurs dans cette couche active a
une valeur moyenne de 0,39 sz”lsec-l et présente une bonne homogénéité sur
toute l'épaisseur comme le montre la figure III.7 (mesures de mobilité effec-
tuées de VGS =+ 0,5V a3 VGS = -3 V, c'est 3 dire des conditions de canal
ouvert 3 celles de canal pincé).

111.3.3 - Comparaison théornie-expénience.

La premiére comparaison 3 effectuer est celle en régime statique.
La figure III.8 confronte le réseau de caractéristiques obtenu par la modélisa-
tion avec celui donné par les mesures (effectuées en impulsions courtes).
L'accord entre les résultats de calcul et ceux des mesures est globalement
satisfaisant. Un seul &cart un peu important entre théorie et expérience apparait
pour les caractéristiques & VGS =z - 0,5, 0 et + 0,5 Volt. Cet écart est di au
fait que pour ne pas alourdir la modélisation nous n'y avons pas introduit
le processus d'avalanche 3 canal ouvert. Cette lacune est de peu d'importance
car, comme nous allons le voir dans le chapitre suivant, cette zone des carac-
téristiques n'est pas parcourue par le point de fonctionnement en régime dyna-

mique.

I1 importe de remarquer que les caractéristiques relevées en impulsions

différent de celles obtenues en continu. Or, dans les mesures effectuées avec




le banc de Takayama, le transistor est polarisé en continu. On risque donc
d'avoir, pour cette raison, une divergence entre théorie et expérience en
fonctionnement HF.

La deuxiéme comparaison qui s'impose concerne le fonctionnement dynamique.

VDSO et VGO’ de

polarisation dans les deux cas et des puissances de sortie comparables. Nous avons

Cette comparaison a été effectuée en prenant les mémes tensions,

opté pour cette fagon de procéder, car une comparaison 3 méme puissance d'entrée
n'aurait pas été trés significative, &tant donné les difficultés d'obtenir des
gains en puissance qui soient semblables. En effet, comme nous le verrons dans le
chapitre suivant, une différence notable existe entre gains théorique et expéri-
mental ; elle peut &tre attribuée d l'incertitude concernant l'évaluation des
éléments parasites constituant l'environnement du transistor intrinséque mais
aussi 3 une tendance de la simulation numérique 3 amplifier les nonlinéarités

d l'entrée et 3 entrainer une sous-estimation de la puissance consommée entre

grille et source.

Nous donnons sur les figures III1.9 et III.10 deux exemples de confrontation
des ellipses de fonctionnement tirées des mesures et de la sirulation numérique
pour deux niveaux différents de puissance de sortie : environ 50 et 100 mW. Sur
chacune de ces figures sont aussi données les valeurs de la puissance d'entrée

et de l'impédance de charge Z vue par le transistor intrinséque.

Ltr

Les observations suivantes peuvent &8tre faites :

1°) Une différence apparait systématiquement en ce qui concerne les courants
de polarisation : ils sont plus faiblesexpérimentalement que théoriquement.

Cet écart est 3 attribuer 3 la remarque faite précédemment concernant la diffé-

rence de courant 4 mémes tensions V__ et V ntre les caractéristiques en

GO pso> ©
continu et celles en impulsions.

2°) Pour la plus faible puissance (= 50 mW) la concordance entre les deux
ellipses est assez satisfaisante aussi bien en dimension qu'en position (en

faisant abstraction du décalage di au courant de polarisation).

3°) Pour la puissance la plus forte (= 100 mW) les ellipses théorique et
expérimentakadifférent assez fortement en dimension. L'ellipse expérimentale

est plus grande que l'ellipse théorique. Nous pensons que cette différence doit

8tre attribuée & l'incertitude de l'évaluation des éléments parasites contre-réactifs

soit pour les rentrer dans la modélisation, soit pour faire l'exploitation
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Pigure III.9 :

Ellipses de fomctionnement obtemues par
la mesure et par la théorie a Ps = 50 mW.
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Figure III.10 : Ellipses de fonctionnement obtenues par la
mesure et par la théorie a Ps = 100 my.
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des mesures. En effet, comme nous l'avons vu au paragraphe III.1.2, les éléments
parasitescontre-réactifs sont la cause d'un transfert direct de puissance de’
l'entrée du dispositif vers la sortie et rendent difficile la détermination exacte,
d partir de la puissance de sortie mesurée, de la part due au transistor lui-méme.
Dés lors, il en résulte une incertitude concernant la détermination des excursions
de courant et tension et, par conséquent, de la taille de l'ellipse. Enfin, étant
donné que la puissance transférée directement en sortie par les éléments contre-
réactifs augmente relativement plus vite que la puissance effectivement issue de

la puce, lorsque la puissance appliquée 3 l'entrée croit, on congoit que la di-
vergence entre théorie et expérience soit plus importante pour 100 mW de sortie

que pour 50 mW.

CONCLUSION,

Dans ce chapitre, nous avons décrit la méthode opératoire de notre
simulation du fonctionnement en amplification du TEC As@. Nous avons montré
1'importance des éléments parasites contre-réactifs dus & l'encapsulation dans
le bilan des puissances en jeu en entrée et en sortie et dans la définition du

gain et de la stabilité.

Outre les difficultés liées 3 une prise en compte parfaitement physique
des phénoménes internes au TEC intrinséque, les incertitudes liées & 1l'évaluation
des éléments parasites contre-réactifs, rendent approximatifs les résultats tant

de la simulation numérique que des mesures.

Dans ce qui suit, nous aurons donc recours d la simulation essentiellement,

pour en tirer des informations d'ordre qualitatif et de compréhension physique.




CHAPITRE [V

COMPREHENSION DU COMPORTEMENT GLOBAL DU TEC
EN AMPLIFICATION DE PUISSANCE.

MECANISMES LIMITATIFS FONDAMENTAUX.
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INTRODUCTION.

Dans ce chapitre nous étudions les mécanismes fondamentaux du comportement
du TEC en amplification-de puissance. Nous commengons tout d'abord par une
approche simplifiée du probléme qui, sans avoir l'ambition de donner une réponse
3 toutes les questions concernent le fonctionnement en puissance -du TEC, apporte
une aide d la compréhension des mécanismes physiques qui régissent le fonction-
nement grand signal du dispositif. Dans la suite, nous abordons l'étude systéma-
tique du probléme en nous appuyant sur la simulation numérique et en utilisant
les résultats des mesures pratiquées sur les composants typiques. Ainsi, en
décomposant la globalité des phénoménes nous isolons les différents mécanismes
physiques susceptibles d' exister pour aboutir 3 une synthése centrale ayant

comme but la compréhension du comportement global du transistor.
IV.1 - Approche simplifiée des problémes d‘adaptation en régime petit signal.

Dans cette partie nous utilisons le schéma équivalent classique petit signal
du TEC pour rappeler les conditions du fonctionnement en amplification et mettre

en évidence le mécanisme d'adaptation dans le cas du régime petit signal.
IV.1.1 - Rappel des conditions d'adapiation de sontie en régime petfit signal.

Le schéma équivalent trés simplifié du TEC est représenté par la figure IV.1

Rds=1/9d
G : [ D

/

—Cs Z =Ru+: XL

Vg [Cgs Ygmvg i

L o -

S

Figure IV.1 : Schéma équivalent simplifié du TEC.

Vu de la sortie, entre drain et source le TEC se présente sous la forme d'un
générateur de courant ngc en paralléle sur une impédance constituée par la

conductancegd et la capacitécs.
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ou g est la transconductance définie par g —== 3 V__ = constante
m

ol
gd est, approximativement, &gal au rapport g-—g a VGS = constante ; et C repré-

sente, approximativement, les effets des capagltes drain-grille et draln-source.

On montre facilement que la puissance fournie & la charge ZL est maximale

lorsque celle-ci est adaptée d 1'impédance de sortie du transistor, (ce qui

implique que Z. est la valeur complexe conjuguée de 1'impédance de sortie du TEC)

L
et que sa partie réelle est donnée par la formule

RL=—-_E§__.__
gd+w2C:

et sa partie imaginaire par

-

wC

XL = —_—

575

g&+ w 02

s

Ainsi, dans ces conditions, la puissance fournie 3 la charge ZL est

2 v2
Ps T 8gd

Cette approche simplifiée, dite du régime petit signal, donne une premidre idée
en ce qui concerne 1l'évolution en fonction de la fréquence, de la charge ZL
d'adaptation ou 3 une fréquence donnée, en ce qui concerne les valeurs de cette

charge en fonction de gd et de C_, lorsque le transistor fonctionne 3 des puis-

S’
sances trés faibles.

Cette approche est basée sur la démarche classique d'adaptation, qui consiste
d annuler la partie réactive de l'impédance de sortie du dispositif avec une

réactance, de méme valeur et de signe opposé.

Dans les pages qui suivent nous verrons que, dés que le niveau augmente,
pour obtenir la puissance maximale d'un TEC, on est obligé de s'éloigner des
conditions d'adaptation de régime petit signal. En effet, d'autres facteurs
interviennent alors et conduisent d des charges qui sont différentes de celle

que l'on a @ faible niveau de puissance.

Les figuresIV.2 et IV.3 montrent, respectivement, les variations de la partie
réelle et de la partie imaginaire de la charge d'adaptation en fonction de valeurs

typiques de gd et de C_, & 10 GHz.
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Figure IV.2 : Evolution de R Figure IV.3 : Evolution de X

L

en fonetion de 94 et Cs. en fonetion de 94 et Cs'

On observe que la sensibilité de X. et RL d la valeur de CS est d'autant

L
plus importante que la valeur de gd est faible et vis versa. Ce résultat est

en relation directe avec le coefficient de qualité présenté par 1l'impédance de
sortie du transistor : plus celui-ci est élevé et plus grande est la sensibilité

de 1l'adaptation.

Les courbes des figures IV.2 et IV.3 ne concernant que la stricte condition
d'adaptation, et ne correspondant donc qu'au maximum de puissance de sortie possi-
ble, nous allons préciser dans ce qui suit, commentse présente 1'évolution de
la puissance de sortie pour des variations de XL et RL autour des valeurs parti-

culiéres d'adaptation.
IV.1.2 - Etude de sensibilité de L'adaptation en petit signal.

I1 s'agit d'étudier les variations de la puissance fournie 3 la charge

lorsque cette derniére s'écarte de la charge d'adaptation petit signal.
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Pour voir les conséquences de la "désadaptation" nous allons reprendre le
schéma équivalent simplifié de la sortie du transitor qui a été utilisé au para-
graphe précédent (figure IV.l). Pour faire cette étude nous raisonnons en termes

de rapport de puissances :

la puissance délivrée dans une charge quelconque Z; = R + 3X est donnée

par la formule :

12 R, .

. =1
Pi(Z.) = 5 |1 L

Un calcul simple 3 partir du schéma équivalent de sortie du transistor nous conduit

d la relation :

2 2

= g
(R+RL)2+(X-XL)2 noE

d
- 2.2
g3+m Cs
et

wC
s

2 2.2
gd tw Cs

La puissance maximale de sortie est, dans les conditions d'adaptation, donnée
par :

gy 1V, 1°
Ps(2La) * —5ga

Dans le schéma trés simplifié de la figure IV.1, si l'on admet qu'entre
grille et source l'impédance de la capacité Cgs est trés supérieure 3 la résis-
tance série Rg, alors, la puissance Pe consommée par l'entrée du TEC est, en

N . . . s 2
premieére approximation, proportionnelle a [Vgl .

Avec cette hypothése, on peut admettre que le rapport C = PS(ZL)/PS(ZLa),
pris a IVgI constant, représente la compression de gainrésultant de la "désadapta-

tion", 3 niveau de puissance d'entrée constant.
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Nous avons donc étudié ce rapport pour les quatre combinaisons constituées
d partir des valeurs qui représentent des ordres de grandeur typiques. Les résul-
tats des calculs sont illustrés dans les figures IV.4, IV.5, IV.6 et IV.7.

Plusleurs observations importantes s'imposent 3 l'examen de ces quatre
figures :

1°) - Au voisinage du point d'adaptation, 1'évolution du rapport de compres-
sion C en fonction de X a RL constante, est sans brutalité : elle est de l'ordre
de 0,3 dB pour des XL = X1aq *¥50 & dans le cas gd = 3 mS, Cs = 0,07 pF, et de
l'ordre de 0,8 dB dans le cas d'adaptation plus critique : gd = 3 mS, Cs = 0,11 pF.

Dans ce dernier cas la variation de C reste inférieure & 0,25 dB lorsque XL varie

dans l'intervalle [XLa - 20 Q, X + 20§03

d Lad

2°) - Les conséquences de la "désadaptation", lorsqu'on se place 3 Xiad

constant et quel'on fait varier la RL’ sont du méme genre que dans le cas précé-

dent ; pour les quatre jeux de valeurs de gd et Cs, et pour des variations de RL
allant de 40 3 140 Q le rapport de compression C ne varie pas de plus de 1  dB.

3°) - I1 faut s'écarter trés fortement des conditions d'adaptation, c'est &
dire que RL et XL évoluent vers des valeurs trds faibles ou trés fortes pour que

le rapport de compression C prenne des valeurs importantes. En particulier, on peut
noter la valeur importante de compression qui résulterait du choix d'une partie
réactive X; nulle, ce qui montre 1l'impossibilité d'avoir une impédance de charge

qui soit une résistance pure si l'on veut avoir le maximum de puissance de sortie.

La conclusion qui se dégage de cette &tude de sensibilité de 1l'adap-
tation est donc que, pour les valeurs courantes de conductance gd et capacité
CS de sortie des TEC, l'adaptation est peu aigue et des variations assez
importantes des parties réactive XL et résistive R. de la charge peuvent &tre

L
tolérées, autour des valeurs optimales, sans entrainer de forte baisse des

performances.

Cette conclusion découlant d'une étude trés simplifiée effectuée 3 partir
d'un schéma équivalent petit signal, ne peut, évidemment, pas &tre transposée,
sans précaution, au cas du fonctionnement grand signal. Une étude plus compléte,

effectuée sur la base de notre simulation numérique sera présentée plus loin &
ce propos.




IV.1.3 - Elipses de fonctionnement en fonction de La change.

I1 est bien connu que lorsque la charge, 3 une fréquence donnée, n'est pas
une résistance pure mais une impédance complexe, le point de fonctionnement

décrit dans le réseau I, = £(V VGS) une ellipse au cours d'une période [ 58 1.

DS’

Soit le schéma suivant :

i{t) =imcoswt
|

ult Z=R+{X

F@ggre Iv.8.

En notation complexe la loi 4'Ohm appliquée sur le schéma ci-dessus en

respectant le sens des signaux, donne :

V = (R+jX)I = (R+jX)im

2 .2 . . .
donc v(t) = im vR°+X" cos(wt+arctg %) = 1mR cos wt - 1mX sin wt.

Cette relation &levée au carré apreés quelques calculs simples conduit

1'équation suivante :
P + 0@+ ’voio - 2 xP =0 (1)

Cette équation représente une ellipse dans un repére orthonormé v = i ;
le centre de l'ellipse coincide avec le centre du repére. La géométrie analytique

suggére qu'en effectuant une rotation du repére d'un angle € fourni par la formule

tg?@ = gR 5
1-(R7+X7)
les deux axes principaux de l'ellipse colncident avec les axes du repére. Autrement

dit, l'inclinaison de l'ellipse de fonctionnement par rapport au réseau des carac-
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téristiques statiques est exprimée par l'intermédiaire de 1'angle

1 2R
0 = 3 are tg (—gtm ) (2)

1-(R7+X7)

act

Vds

Figure IV.9 : Position de l'ellipse de fonctionnement
dans le réseau des caractéristiques.

Ainsi, la formulation précédente montre que l'inclinaison de l'ellipse
de fonctionnement ne dépend que de l'impédance de charge. Evidemment, la
valeur de l'angle 6 dépend des unités de longueurs des axes du repére choisi ;
la formule(2)est valable pour un repére dont 1'unité de longueur sur l'axe
des courants correspond 3 1A et l'unité de longueur sur l'axe des tensions
correspond a 1V.
Pour tout autre repére orthonormé, il faut normaliser les valeurs de R et de X

sur les nouvelles unités de longueur .

Pour illustrer quantitativement les variations de 8 en fonction de 2 nous
choisissons un repére orthonormé dont l'unité de longueur correspond & 10 mA
pour les ordonnées et d& 1 Volt pour les abscisses ; ainsi, il faut normaliser
les valeurs de R et de X exprimées en Ohm en les divisant par 100. Les résultats
de ce calcul sont présentés dans la figure IV.10. Les ordonnées représentent
l'angle O exprimé en degrés, et les abscisses la partie réelle R de 1'impédance
de charge Z exprimée en Ohm ; la partie imaginaire X de la charge est considé-

rée comme paramétre.
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Figure IV.10 : Angle d'inclinatson de l'ellipse de
fonetionnement en fonction de la charge.
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Les remarques suivantes peuvent &tre faites 3 partir des courbes :

1°) - Dans tous les cas, lorsque R = 0 l'angle 6 est égal 3 90°.

2°) - Lorsque X > 100 Q 1'angle € est une fonction monotone décroissante
de R.

3°) - Lorsque X > 100  l'angle 8 passe par un maximum situé au voisinage

de R = 60§2. En outre, au fur et 3 mesure que X devient plus grande les varia-

tions de § en fonction de R sont plus "douces".

En résumé, le grand axe de l'ellipse de fonctionnement est d'autant
plus incliné verticalement que X et R sont petits et d'autant plus incliné

horizontalement que X ou R sont grands.

Cette constatation aura, comme on le verra, une importance considérable
dans l'explication des différences entre les mécanismes d'adaptation en petit

signél et en grand signal.
IV.2 - Approche simplifiée des performances limites en régime grand signal.

Les sources principales de distorsion en fonctionnement grand signal

du TEC sont les quatre limitations du réseau des caractéristiques statiques

1°) - la tension de déchet (VDT).
2°) - la tension d'avalanche au pincement, notamment dans la zone

désertée de grille (V. .),

BR

3°) - le courant maximal de saturation (I c.),
4°) - le blocage du composant 3 cause du pincement (Vp).

A ces quatre limitations fondamentales, qui constituent les contraintes
principales qui .imitent la puissance de sortie maximale, on doit ajouter la
distorsion due & la relation non linéaire entre le courant drain ID et la ten-
sion grille-source Vgs.
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Pour un fonctionnement classe A classique la polarisation en tension

est‘VD z (VBR - VDT)/2 et en courant ID = IDSS/Z (figure IV.11).

i id
IpssA

t5:
-
<
O
o
~

Figure IV.11.

Rien n'empéche d'imposer une charge résistive RL z VD/ID. Si l'on néglige
les distorsions dues aux dissymetries du réseau des caractéristiques statiques
la puissance maximale sans distorsion est donnée par la relation

1
==V I_.
Pmax 2 DD

Ainsi, il est clair qu'une telle puissance demeure possible en appliquant

les conditions du fonctionnement classe A.

Bien évidemment, le choix d'une charge purement résistive n'est pas le
meilleur, comme nous l'avons vu au paragraphe IV.1.2, & 1l'égard du gain, puisqu'il

ne permet pas la réalisation de 1l'adaptation.

Néanmoins, ce type de charge conduisant 3 un fonctionnement plus simple,
nous le retenons, momentanément, en premiére app}oche de l'étude grand signal,
étant bien entendu qu'une &tude plus compléte et plus réaliste, utilisant notre
modélisation numérique, viendra ensuite apporter les nuances indispensables &
la prise en compte simultanée de l'aspect "puissance de sortie" et de l'aspect

"gain'". Cette approche simplifiée est basée sur les travaux de D. Snider [59 ].
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1V.2.1 - Compressdon el saturation de £a puissance de sordie par &crétage.
Théonie de D. Snider.

D. Snider [ 59] s'est efforcé d'aller le plus loin possible dans ses
investigations concernant la possibilité d'extraire plus de puissance d'un
transistor. Il a poursuivi dans la voie d'une approche classe A classique sans

se préoccuper de l'évolution du gain et du comportement réactif du transistor
aux fréquences élevées.

Son étude considére le cas ol le composant est forcé dans un fonctionnement
au-deld des limites de classe A classique, par exemple en augmentant toujours plus
loin la puissance d'entrée avec l'hypothése que les signaux sont écrétés symmétri-
quement et que cet écrétage est caractérisé par le coefficient K = l/sinei, od 8,

est défini comme le montre la figure IV.12.

Vds,

2V

V-

oy

X
-

n,
A

Figure IV.12.

L'analyse de Fourier de ce signal sinusoidal écreté montre que

1°) - les coefficients des termes cosinusoidaux sont tous nuls,
2°) - les harmoniques paires sont absentes,
3°) - le module de la composante fondamentale est donné par la

formule suivante




2K91 Ksln(261) Mcosel

Vo1 ¥ Vp ( T - ™ )

Les modules des harmoniques supérieures impaires d'ordre N sont

fournies par la relation suivante

2K51n(91-N91) 2K51n(61+N61) 4cos(N61)

Vox = Vp TR T TR R

Lorsqu'on respecte les conditions du fonctionnement de type classe A

classique (courant de polarisation I__./2, tension de polarisation (V

DSS g
et charge RL = VD/ID), 1l'augmentation du niveau de puissance conduit inévita-
blement dans une configuration ol l'on atteint en méme temps la limite "gauche"
(IDSS et tension de déchet) et la limite "droite" (VBR et pincement). Ainsi,
toute tentative d'augmenter encore la puissance d'entrée conduit 3 des écrétages
symétriques - du courant et de la tension caractérisés par le coefficient K.
L'analyse de Fourier appliquée ci-dessus 3 la tension est aussi valable pour

le courant.

Pour la composante fondamentale la charge demeure toujours R, = VD/ID et,

L
ainsi, la puissance est exprimée par la formule :

V.1 2K8 Ksin(291) Hcosel

1" 72 T m * T

)2

Cette derniére formule montre qu'il est possible d'obtenir une puissance
de sortie supérieure 3 celle prévue pour la classe A classique. En effet,
bien que les signaux soient écrétés, les composantes fondamentales de tension
et courant peuvent continuer & augmenter au-deld de la valeur définie par VD et

. . 8
. v :—-—-V
ID La puissance P(Gl) tend vVers une valeur maximale Pmax 5 DID lorsque 6

. . T .
tend vers zéro, c'est 3 dire lorsque les signaux approchent la forme carrée.

1

Donc, il est démontré que l'on peut attendre d'un transistor une capacité
d fournir une puissance de sortie nettement supérieure 3 celle prévue pour un
fonctionnement classe A classique ( 1, 62 fois). Il est évident que la fiabilité

du composant est considérée sans faille dans ce genre d'analyse.
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Au risque de dire des évidences, nous faisons la constatation que si
le mode de fonctionnement avec les signaux &crétés procure des puissances
de sortie plus favorables qu'en classe A classique, néanmoins, il existe
encore une limite absolue qui est imposée directement par les quatre contraintes
liées au réseau des caractéristiques statiques. Par rapport 3 ce qui se passe-
raits’il n'y avait pas écrétage, on assiste, lorsque la puissance d'entrée croit,
d une compression progressive de la puissance de sortie et, finalement, & sa

saturation.

Il est intéressant d'exprimer d'une fagon quantitative les pertes en puis-
sance liées 3 cette compression par écrétage des signaux : si les signaux
étaient "libres” dans leurs excursions, c'est 3 dirve si les contraintes du
réseau des caractéristiques statiques nhkexistaient pas, les amplitudes en tension
et courant seraient respectivement égales a KVD et KIp. Dans ce cas la puissance
fournie 3 la charge serait donnée par la relation '

vDID

P£=K —'2""—.

En réalité, en raison des contraintes qui limitent l'excursion du courant
et de la tension, avec la méme puissance 3 l'entrée P., les excursions de

tension et courant sont limitées aux valeurs VD et ID et la puissance corres-

pondante est :

v.I 2Kel K51n(261) 4c056l

P=— ( T T )

2

’

Etant donné que les gains en puissance dans les deux cas sont

GL = £/Pe et G = P/Pe, l'écrétage des signaux entraine donc une compression

..

de gain égale &

2 -
G£ Py Kel KSLn(261) L&cosel

CG:?-:—I;.:K/(TT - P~ + - )

2

Rappelons, une fois de plus, que cette approche fait abstraction des
nonlinéarités 4 l'entrée, des é&léments contreréactifsdu dispositif, et de la
distorsion provoquée par les dissymétries du réseau des caractéristiques sta-

tiques.
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)

dB| Compression

Figure IV.13 : Compression du gain en fonction
d'écrétage.
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La figure IV.13 illustre la compression du gain en fonction de l'angle
d'écrétage 61. Sur cette figure nous avons porté une arche de sinusoide, en
unités arbitraires, qui permet de montrer la correspondance entre la compres-
sion du gain et l'écrétage des signaux.

L'analyse développée d partir du travail original de D. Snider appelle

quelques remarques

1°) La réalité est quelque peu différente du modéle de l'écrétage symétrique
des signaux. En effet, les distorsions peuvent &tre considérables méme 3 1'inté--
rieur du réseau des caractéristiques statiques 3 cause des nonlinéarités du
transistor liées au point de fonctionnement instantané. Or, 1l'approche simplifiée
de D. Snider ne tient compte que des nonlinéarités extrémes ce qui est une vision

optimiste d 1l'égard des performances du dispositf.

2°) Le fait d'ignorer totalement, dans cette théorie, la notion de gain diminuwe
les dimensions du probléme ; ainsi, d'un c3té on réussit 3 obtenir une simplicité
remarquable mais d'un autre c3té on raisonne en absence d'un facteur essentiel,
méme en "aégime de puissance’, qui est le gain.

'
3°) L'approche de D. Snider dans sa forme originale ne permet pas de traiter
le probléme des charges complexes, or, aux fréquences &levées, la charge d'adap-
tation est susceptible de présenter une partie réactive non négligeable, comme

il a été montré précédemment dans l'approche petit signal.

4°) Malgré ses insuffisances, le modéle de D. Snider nous a permis de montrer
d'une fagon détournée et simple que la distorsion par écrétage conduit 3 une
compression du gain. Cette constatation peut se révéler trés importante, car si
la puissance maximale possible ne dépend que des excursions maximales permises
par le réseau des caractéristiques statiques, la question : "Quel est alons

£e gain cornrespondant ?" se pose de maniére fondamentale.

1V.2.2 - Diggérence 5ondamen,ta;€e entre Les adapiations ghrand sdignal
et petit signal.

Dans les paragraphes précédents nous avons examiné 1l'évolution de la puis-
sance de sortie lorsque l'on s'écarte des conditions d'adaptation petit signal,
et nous avons analysé les conséquences de l'écrétage des signaux de sortie du

dispositif. Il est important de faire la synthése de ces analyses afin de pouvoir
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se prononcer sur l'action conjuguée des différents mécanismes qui sont en
présence dans le fonctionnement grand signal du TEC, tout en restant dans le

cadre de l'approche simplifiée développée dans ce paragraphe.

A faible niveau de puissance l'adaptation de sortie du transistor s'effec-
tue en suivant la loi de la valeur complexe conjuguée de l'impédance de sortie,
définie en régime petit signal. torsque le niveau de puissance augmente, les
excursions des signaux rencontrent, d partir d'une certaine amplitude, les
limitations extrémes du réseau des caractéristiques statiques (pour la simplici-
té de l'analyse on considére que les nonlinéarités 3 l'intérieur du réseau des
caractéristiques statiques sont négligeables). Compte tenu des valeurs de
1'impédances de sortie petit signal d& 10 GHz d'un TEC typique (figures IV.2,
IV.3) et compte tenu des angles d'inclinaison correspondant de l'ellipse de
fonctionnement (figure IV.10), il est possible de prévoir qu'en régime petit
signal, cette ellipse sera trés inclinée et assez proche de l'horizontale. Dans
ces conditions, l'écrétage, qui se produit & niveau d'entrée croissant, va &tre
imposé soit par la tension de déchet, soit par la tension d'avalanche suivant
le choix du point de polarisation. Il en résulte que l'apparition de la compres-

sion de la puissance de sortie est inévitable si on continue 3 conserver la méme

impédance de charge tout en augmentant la puissance 3 l'entrée.

Il est possible de choisir une autre impédance de charge redressant l'ellipse
de fonctionnement de fagon 3 éviter la distortion par écrétage en tension et dutili-
ser plutdt les possibilitésoffertes en excursion de courant, les limites de
celui-ci étant relativement éloignées. Cependant, de cette fagon, on s'éloigne
de la situation d'adaptation du type petit signal et ainsi on diminue le gain
et la capacité du transistor 3 fournir le maximum de puissance 3 sa charge &

partir d'une puissance d'entrée donnée.

I1 est évident qu'on est placé face 3 deux mécanismes contradictoires : en
évitant la distortion par écrétage en tension pour exploiter la possibilité
d'excursion en courant des signaux de sortie, on oblige le composant d fonction-
ner avec des charges qui ne satisfont plus les conditions d'adaptation petit
signal, donc de gain optimum. Ainsi le fond du probléme de 1l'adaptation grand

signal consiste en un compromis.

L'adaptation 3 une puissance élevée donnée ne peut &tre qu'unique compte
tenu de la nature du mécanisme qui la détermine. Par ailleurs il est évident que,

suivant 12 niveau de puissance, le compromis de l'adaptation grand signal s'effectue
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d chaque fois par unchangementde la valeur de la charge d'adaptation vers une
nouvelle valeur qui permet de satisfaire le mieux possible l'exigence de la

puissance maximale.

Malgré sa simplicité, cette analyse nous a permis d'accéder au coeur du
probléme de l'adaptation grand signal. Dans les paragraphes qui vont suivre,
nous allons pouvoir étudier plus précisément les mécanismes physiques en cause
d l'aide de notre modélisation numérique et apporter des indications plus quan-

titatives concernant le comportement grand signal du TEC.
IV.3 - Etude compléte par la modélisation numérique.

Dans cette partie, utilisant donc les ressources de la modélisation numé-
rique pour une fréquence de travail de 10 GHz, nous développons d'abord 1'é&tude
de 1l'évolution de la charge d‘'adaptation en fonction du niveau de puissance
de sortie puis l'étude de la sensibilité de l'adaptation 3 forte puissance.

Nous discutons de l'influence de la nature de la charge d 1l'égard des harmoniques
en tension et en courant. Nous examinons ensuite comment 1'adaptation varie

avec la tension de polarisation drain-source et comment elle est influencée par
la mise en avalanche de l'espace grille-drain. Nous terminons enfin par un

apergu des modifications que devrait apporter la montée en fréquence de 10 3

15 GHz.

IV.3.1 - Etude de £'adaptation en fonction du niveau.

Dans ce paragraphe nous présentons les résultats de la simulation numérique
concernant différents niveaux de puissance tout en conservant le méme point

de polarisation.

Le composantmodélisé a été décrit au paragraphe III.4.2. Rappelons que
ses caractéristiques principales sont

17 -3

dopage de couche active N = 1,6 x 107 cm ~,

épaisseur de couche activg a = 0,15 m,
longueur de grille 1lg = 1 um,

largeur de grille 2 = 600 um,

distance grille-drain lgd = 1,5 um,

distance grille-source lgs = 1,5 um.
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Figure IV.14 : Puissance de sortie en fonction de la
putssance d'entrée. Résultats de la
stmulation numérique.
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Ces caractéristiques ont &été choisies, rappelons le aussi, pour illustrer un
TEC typique de puissance particuliérement représentatif de ceux que nous avons
expérimentés.

Les résultats de la simulation numérique qui sont présentés ici sont obte-
nus en considérant que la charge est un circuit ouvert pour les harmoniques

supérieures. La justification de ce choix sera donnée dans le paragraphe IV.3.3.

Par ailleurs, la polarisation du transistor est, dans toute cette partie

~

d'étude définie par : Vpso® 3 Vs Vg o7 “0,9 V, ce qui conduit & une valeur du
courant drain I = 80 mA = IDSS/Q’

La tension V.. a &té choisie, volontairement, basse, de manidre 3 obtenir rapi-

D0
dement un écrétage par la limite en tension de déchet et ainsi pouvoir mettre

en évidence le mécanisme du passage de l'adaptation petit signal 3 l'adaptation

grand signal.

Par ailleurs, dans cette étude nous procédons 3 la comparaison des résul-
tats de la simulation avec ceux acquis par le biais des mesures, 3 10 GHz, sur
deux transistors : le LEP HF10 qui nous a servi de modéle pour la simulation

et le NEC869 dont les caractéristiques diffdrent fortement (couche active épi-

17 3

taxiée, N = 0,7.10 cm , &= 0,3 um, "recess" graduel, lg = 0,5 um,

D
Z = 750 um).

La figure IV.14 montre les résultats de la simulation numérique concernant

1'évolution de la puissance de sortie P_ en fonction de la puissance d'entrée

S

Pe. Nous avons sélectionné sur cette courbe PS = f(Pe) quatre points A, B, C et

D correspondant d des niveaux dont la progression est intéressante. Les carac-

téristiques de ces quatre points sont données dans le tableau IV.1.

Poi .
oint Pe mW Ps.mw Zext q Ztrang G dB D2 % IDO mA
A 1 14,3 15+335 60+3123 11,6 31 79
B 5 51,0 | 25+j15 | 52+357 | 10,1 | wu1 77
C 10 85,8 35+j5 54+331 9,3 Ly 75
D 15 111,0 | 35+j5 | 54+331 8,7 | su 66

Tableau IV.1.
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Figure IV.15 : Diagramme de fonctionnement 4 1l'adaptation

avec Pe = 1 mW.
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Figure IV.16 : Diagramme de fonctiomnement d l'adaptation

avee Pe = &5 mW.
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Figure IV.17 : Diagramme de fonctionnement 4 l'adaptation
avec Pe = 10 mi.
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Figure IV.18 : Diagramme de fonctionnement 4 L'adaptation
avec Pe = 15 mW.
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avec :

2t = impédance de charge effectivement présentée

extérieurement au transistor,

Ziran impédance de charge '"vue'" intérieurement par le
transistor (3 travers les éléments parasites),
D2 = distorsion de la tension drain-source concernant
1'harmonique 2,
i IDO = courant drain de polarisation.

Les diagrammes de fonctionnement et les ellipses concernant la fréquence
fondamentale de 10 GHz, qui correspondent 3 ces quatre points, sont illustrés
par les figures IV.15, IV.16, IV.17 et IV.18.

Rappelons que le diagramme de fonctionnement complet traduit la prise en
compte de toutes les harmoniques significatives de la tension drain-source,
le courant drain étant supposé purement sinusoldal (charge = circuit ouvert
pour les fréquences harmoniques de 10 GHz). L'ellipse correspond, elle, unique-
ment aux composantes fondamentales, 34 10 GHz, de la tension drain-source et du

courant drain.

Procédons maintenant 3 la discussion concernant les résultats de simulation

et 3 leur confrontation avec les résultats expérimentaux.

IV.3.1.1 - Discussion des résultats de simulation.

- —— " - — - T T~ o - — o " "

1°) La courbe Pg = f(Pe) de la figure IV.1l4 montre que le gain est trés élevé
3 faible niveau mais que sa compression a une progression rapide. Ce phénoméne
est 1ié 3 1'impédance d'entrée du transistor intrinséque. Celle-ci, étant tres
faible (et méme parfois tendant 3 devenir négative, comme il a été expliqué dans
le paragraphe III.1), entraine une consommation de puissance entre grille et

source ‘qui est, aussi, trés faible.

Pour mieux sentir le mécanisme nous reprenons ici la discussion faite dans
le paragraphe III.1 : schématiquement, le transistor et son environnement peuvent
8tre assimilés & un quadripdle QT représentant le transistor intrinséque, relié 3
un autre quadripdle QD représentant les éléments parasites contreréactifs (figure
IV.19). )
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Pe1’ Qi # Py

Pe2 B Qp » Ps>

Figure IV.19 : Effets du billan des putssances. Quadripdle
du transistor et quadripdle des éléments
parasites.

Ps _ Fs1*Pso
Le gain du dispositf est donné par la formule G = = = m———=— (1).
Pe Pel+Pe2
Par ailleurs, il a été démontré dans le paragraphe III.1 que Py, = Pe,. Donc
la formule (1) devient
Gi+r
G = Tt (2)
PSl
ol G, = po— est le gain du transistor intrinséque et
1
.- Pe2
Pel

Lorsque Pe est faible, la simulation montre que Pe; est trés faible ou méme
légdrement négative et la relation (1) donne
- PSl

G = Pe,

ce qui peut expliquer le gain &levé que 'l'on a dans ces conditions.

Ensuite, si la puissance Pe augmente, la modélisation montre que Pe2 augmente

plus rapidement que Pe,, autrement dit que r est croissant ; dans ce cas, et si

1
Jfomawsi > 1 et relativement constant (ce qui est un cas favorable) la relation (2)

suggére que G décroit lorsque r augmente. Ceci équivaut 3 une compression de gain.
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Ce mécanisme a une importance considérable, notamment, 3 faible niveau
ol le transistor "frdle'" l'instabilité, mais, par contre, avec l'augmentation
de Pe, la stabilité s'établit solidement. Ce gendre de phénoméne a &té, aussi,

observé lors des mesures concernant ce type de TEC.

On doit signaler, aussi, qu'd@ faible niveau, d cause de l'influence exercée
sur l'impédance d'entrée du transistor intrinséque par la charge, celle-ci est
déterminée, 34 l'adaptation, non seulement par la situation & la sortie du dis-
positif mais aussi en fonction de sa répercussion sur l'entrée (puisque le gain
dépend étroitement de ce mécanisme). La forte inclinaison de l'ellipse de fonc-
tionnement @ faible niveau (figure IV.15), de méme que les grandes excursions
de signaux @ la sortie du transistor, peuvent étre attribuées d'une part au
gain élevé et, d'autre part, aux conditions d'adaptation petit signal qui font
appel & une charge proche de la valeur complexe conjuguée de l'impédance de

sortie du TEC.

2°) La distorsion de la tension drain-source augmente avec la puissance (la
distorsion en courant est nulle conformément 3 la condition du circuit ouvert
aux harmoniques supérieures). Ladistorsion. en tension est importante dés les

faibles niveaux de puissance.

3°) La partie résistive de 1'impédance de charge extérieure (Zext) augmente

avec la puissance mais elle tend 3 se stabiliser lorsque le niveau de puissance
devient relativement important ; néanmoins, la résistance "vue'" par le transistor
ne suit pas la méme évolution : elle est quasiment stable, avec une tendance

3 la diminution lors du passage des faibles puissances 3 des valeurs plus &levées.

4°) La partie réactive de 1'impédance de charge diminue avec 1'augmentation
de la puissance, tant extérieurement qu'intérieurement mais son é&volution est
moins spectaculaire 3 l'extérieur qu'au plan du transistor ol la diminution est

brutale aux faibles puissances.

5°) Les constatations précédentes sont vraies excepté pour les points C et D ;
en effet, malgré une différence de puissance importante entre ces deux points
(et la différence de gain en puissance), l'impédance d'adaptation demeure la

méme .

En réalité 1'impédance d'adaptation est la méme 3 l'incertitude prés fixée

par le pas de variation de la charge (10 Q). Les impédances d'adaptation aux
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Figure IV.20 : Comparaison des courbes d'adaptation
d Pe = 10 mW et @ Pe = 15 mi.
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puissances Pe = 10 mW et Pe = 15 mW sont légérement différentes comme le montre
le décalage des courbes d'adaptation pour les deux cas (figure IV.20).

6° Le courant de polarisation I diminue avec l'augmentation de la puissance.
P g P

DO
Nous allons, maintenant, poursuivre la discussion en confrontant
les résultats de la simulation numérique aux résultats de mesures concernant

deux transitors assez différents de conception.

———— - o ——— ot e 1 21 vt <y ey > 22 M S e e T e o e

Dans les deux tableaux suivants nous donnons les résultats des mesures
d'impédance de charge relevées au banc de mesure de Takayama, pour les transis-
tors : LEP HF10 et NEC869. Ces tableaux indiquent les conditions de polarisation

et rappellent les caractéristiques essentielles de ces deux transistors.

LEP  HF10 Vpgo = 3V Vg =08
Pe mW PS mW IDO,mA Zext Q ZtranQ G dB Caractéristiques
1,2 5,5 67 16+514 | 32+365 | 6,6 N = 1,6 1017 3
4,7 19,2 64 17,5+39 | 32+355 | 6,1 _
18,6 58,7 57 16+j2 27+35u4 | 5,0 ¥ 0,15 um
29,5 81,2 54 18+j1° | 29+ju2 | u,u = 600 m
46,8 | 104,7 54 20-32 314536 | 3,5 | 18 L um

Tableau IV.2.
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v = v z -
NEC 869 SO v g0 v

Pe mW PS mW IDO mA Zext o ZtranQ G dB Caractéristiques
1,9 8,4 101 32+327 (65+360 6,5 ND ~ O,7)(1017 cm*3
4,7 17,4 a9 304316 |51+343 5,7 a=*0,3um

7.4 22,9 97 31+j11 {49+936 4,9 | 2 & 750 um

11,8 31,0 95 30+38 |45+332 4,2 lg = 0,5 um

29,5 54,8 85 26433 |37+j28 2,7

46,8 70,3 78 26+50 |36+52u 1,8

Tableau IV.3.

La confrontation des résultats de la simulation numérique avec ceux qui
concernent le HF10 va de soi étant donné que celui-ci a des caractéristiques

trés voisines de celles du modéle de la simulation.

D'abord, on peut constater un écart, non négligeable, en ce qui concerne
le gain en puissance : en effet, les résultats du calcul numérique sont
systématiquement plus optimistes que les résultats des mesures. Cet écart

(qui a été évoqué au chapitre II) peut &tre expliqué par :

aj le caractére approximatif du traitement de la "respiration' de la zone .
désertée de grille qui donne une forme de courant grille assez distordue a
laquelle correspond une composante fondamentale d'amplitude relativement faible

(donc une puissance d'entrée faible).

b) Le caractére trés simplifié de la modélisation de l'attaque de grille qui
est établie sur la base d'une commande pure en tension sinusoidale entre grille
et source alors qu'en réalité on a une attaque mixte en courant et tension et
que la tension effectivement présente entre grille et source n'est pas purement

sinusoildale.

c¢) La complexité des phénomeénes parasites dans le transistor réel qui introdui-
sent des pertes que la modélisation ne prend pas en compte, par exemple le
couplage électrostatique entre les doigts des grilles et les phénoménes de propa-

gation le long des métallisations.
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L'écart entre théorie et expérience concernant les gains en puisaance
est un point de faiblesse de la modélisation. Pour cette raison, la comparai-
son théorie-expérience doit s'effectuer 3 un méme niveau de puissance de

sortie et non pas en se référant a4 la puissance d'entrée.

Un autre désaccord apparait sur les courants de polarisation IDO : bien
que les tensions de polarisation soient les mémes dans les cas des mesures et
de la modélisation, les courants électriques obtenus par la modélisation sont
plus élevés qu'en mesures ; la différence, entre les caractéristiques statiques
relevées en impulsions, et qui ont servi comme référence pour notre modélisation,
et celles relevées en continu et qui correspondent 3 la situation des mesures

au banc de Takayama, est & l'origine de cet écart en courant I (Le réseau

DO’
des caractéristiques statiques en impulsions ne &oincide pas avec celui en
courant continu 3 cause des courants de déplacement et de l'absence d'échauf-

fement dans le cas des mesures en impulsions).

En ce qui concerne les valeurs des impédances d'adaptation la confrontation
q P

entre le HF10 et la modélisation conduit aux observations suivantes :

a) A trés faible niveau de puissance l'écart, entre l'impédance d'adaptation
mesurée et celle fournie par la modélisation est trés important. Nous attribuons
cet écart, pas seulement 3 des causes classiques (erreurs des mesures, caractére
approximatif de la modélisation, incertitudes sur les valeurs des éléments para-
sites du HF10 etc) mais aussi au caractére instable du HF10. En effet, ce
transistor oscille 3 puissance d'entrée trés faible ou nulle. Ceci, rend la

confrontation théorie expérience dans cette gamme de puissances illusoire.

b) Pour des puissances moyennes et fortes, l'écart théorie-expérience est
nettement moins important et peut &tre attribué 3 des causes habituelles dans

ce genre de comparaison.

c¢) L'évolution de la valeur de l'impédance d'adaptation avec la puissance

se produit de maniére trés similaire en théorie comme dans les mesures.

Il est intéressant, 3 titre comparatif, d'examiner le comportement du
NEC869 dont les caractéristiques, rappelons le, sont largement différentes

de celles du HF10 et de celles utilisées dans le modéle de la simulation.
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Les impédances d'adaptation du NEC869 sont moins réactives que celles du

HF10 3 des niveaux de puissance de sortie comparables.

Le gain en puissance est quasiment identique pour les deux composants &
faibles niveaux de puissance, mais la compression du gain augmente beaucoup

plus rapidement avec la puissance dans le cas du NEC869.

Les parties résistives des impédances d'adaptation du HF10 sont moins

sensibles d 1'évolution de la puissance HF que dans le cas du NEC869.

IV.3.1.3 - Explications_physiques_des_comportements_en_adaptation.

— - 120 o o > Von s ty S s > e i s D et T s o i P % @ e U -+ - -

On peut expliquer l'ensemble des comportements physiques dans les trois
cas présentés ci-dessus (simulation numérique, mesures sur le HF10 et le NEC869),

en ayant recours 3 la théorie développée dans les paragraphes IV.1l et IV.2.

Ainsi, 3 faible niveau de puissance, 1l'éxigence d'une adaptation du type
"petit signal" (1l'impédance de charge a la valeur complexe conjuguée de 1'impé-
dance de sortie du transistor) est plus ou moins respectée ; ceci conduit &
des ellipses de fonctionnement trés inclinées occupant des surfaces relativement
importantes (figure IV.15).

Dés les puissances considérées comme faibles (de l'ordre de quelques mW &
l'entrée) le mode de fonctionnement est tel que les contraintes du réseau des
caractéristiques statiques interviennent pour limiter les excursions en tension
des signaux, mais les pertes de puissance dues 3 1l'écrétage des signaux demeurent
relativement faibles. Lorsque le niveau de fonctionnement devient de plus en plus
fort l'ecrétage des signaux prend des proportions considérables ce qui entraine
des changements sur les valeurs des impédances d'adaptation par repositionnement
du diagramme de fonctionnement de fagon & éviter la distorsion ; comme cette
modification conduit nécessairement 3 sortir des conditions d'adaptation petit
signal, l'établissement du meilleur compromis entre les mécanismes qui se contra-

rient constitue la procédure d'adaptation "grand signal'.
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Figure IV.21

: Réseau des caractéristiques du NEC 869.
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Figure IV.22 : Réseau des caractéristiques du LEP HF10.
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Comme il a été expliqué dans le paragraphe IV.1.3 la recherche pour
l'ellipse de fonctionnement d'une position rendant moindre la distortion,
s'effectue par l'intermédiaire de la diminution de la réactance et/ou de la
résistance de charge ; une diminution de la résistance conduit 3 de relativement
fortes pertes de puissance lorsqu'on se trouve dans la zone ou RLtran est infé-
rieure 3 50 Q, comme nous l'avons montré avec les figures IV.4, IV.5, IV.6, IV.7 ;
une diminution de la réactance apparait comme plus tolérante vis 3 vis de la
puissance. C'est cette seconde alternative qui donne le meilleur compromis,
notamment dans le cas de la modélisation et du HF10. En ce qui concerme le NEC869,
l'établissement de l'adaptation grand signal s'effectue non seulement avec une

diminution de la réactance mais aussi avec une diminution de la résistance.

Le changement de 1'impédance d'adaptation, lorsque la puissance devient

importante, se ralentit. Les figures IV.17 et IV.18 en sont révélatrices ; déja

dans le cas ou la puissance P_ est de l'ordre de 86 mW, l'ellipse de fonction-

S

nement est assez redressée ; ainsi lorsque PS atteint la valeur de 111 mW la

différence entre les deux impédances d'adaptation est faible (figure IV.20).

Par ailleurs, la compression du gain trés forte observée dans le cas du NEC869
est due au changement considérable imposé a 1'impédance d'adaptation lors de
1l'augmentation de puissance ; en effet en faible puissance le NEC869 fait appel
3 une ellipse plus inclinée et plus large que le HF10 (notamment 3 cause du gd
plus faible) ; ainsi l'augmentation du niveau entralne plus rapidement une dis-
torsion importante dans le cas du NEC869, d'autant plus que ce transistor présente

une tension de déchet plus importante.

Nous donnons dans les figures IV.21 et IV.22 les réseaux des caractéristiques
statiques, relevées en impulsions, concernant les deux transistors pour faciliter

les comparaisons effectuées ci-dessus.

Une derniére remarque concerne la diminution du courant de polarisation
avec l'augmentation de la puissance HF. Celle-ci est due 3 1l'écrétage des signaux
et & 1l'échauffement du composant. L'écrétage introduit, en effet, une composante
moyenne du courant. Le maintien des polarisations Vp.4 et VGO d des valeurs
constantes ne peut s'effectuer qu'au prix d'une modification du courant IDO'

Enfin, il faut souligner que la puissance PS maximale atteinte lors
des mesures décrites dans ce qui précéde (105 mW pour le HF10, 70 mW pour

le NEC 869) ne représente pas les possibilités maximales des transistors ;

il est certain que des valeurs de E plus fortes peuvent étre atteintes
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Figure IV.23 : Faisceau des courbes de recherche de
l'adaptation pour Pe = 10 mW.
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avec les mémes tensions de polarisation, mais les compressions de gains seunt,

Py F] 2
alors, telles que le fonctionnement est inintéressant.

1V.3.2 - Etude de La sensibilité de L'adaptation en grand signal.

Dans le paragraphe IV.1.2 nous avons procédé, avec une approche simplifiée
en régime petit signal, 3 1'étude de la sensibilité de l'adaptation et des consé-

quences d'un écart par rapport 3 l'impédance optimale.

La sensibilité de l'adaptation présente d'autres aspects pour le fonction-
nement dynamique grand signal avec 1'intemvention des contraintes duréseau de
caractéristiques et, par conséquent, de la distorsion par écrétage. La simulation

numérique est un moyen commode pour étudier ce probléme.

Pour nous placer en régime grand signal nous avons choisi le cas d'une
puissance d'entrée : Pe : 10 mW, avec la pelarisation : VDSO =3V et YGO = -0,9V
les conditions opératoires pour les harmoniques supérieures demeurent les mémes
que celles utilisées au paragraphe précédent, c'est i dire que l'on conserve

le circuit ouvert comme charge pour les harmoniques.

La figure IV.23 montre les courbes obtenues avec la procédure d'adaptation
décrite dans le paragraphe III.2.3. L'axe des abscisses exprime la réactance de

charge 3 l'extérieur du dispositif (XLext)' Chacune des trois courbes A, B et C

présentées correspond 3 une résistance de charge, 3 l'extérieur du dispositif,
ifférente : R

(RLext),d e Lext )

les courbes A, B et C. Les points constituant ces courbes sont accompagnés (entre

est égale, respectivement, 3 35 2, 45 Q et 25 Q pour

parenthéses) de la valeur de 1'impédance de charge interne présentée entre drain
et source et déduite de l'impédance de charge externe 3 travers les é&léments

parasites. L'axe des ordonnées exprime la puissance de sortie.

Nous avons choisi comme méthode d'investigation d'effectuer des comparaisons
sur des points de simulation correspondant 3 des impédances de charge internes
ayant soit méme partie réelle, soit méme partie imaginaire. Ainsi les points
A2, Bl et C3 présentent la méme résistance de charge interne. Le tableau IV.4
contient les informations utiles 3 la comparaison de ces trois points : impédance

de charge interne, puissance de sortie et distorsion en tension drain-source.
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Figure IV.24 : Diagramme de fonctiomnement pour le
' point A2 (ztr = 53 + j31 Q).
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Figure IV.25 : Dtagramme de fonctionnement pour Lle
point BI (z_ = 53 + j12 Q).
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Figure IV.26 : Diagramme de fonctionnement pour le
point C3 (Ztr = 53 + j56 Q).
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Lepang| s ™ Dy Vpg
A2 53+331 85,8 YN
Tableau IV.4. Bl §3+j12 | 81,9 26
€3 53+356 78,8 63
L/LLE

Pour donner une image des conditions de fonctionnement, nous présentons
sur les figures IV.24, IV.25 et IV.26 les cycles de fonctionnement correspondant
respectivement aux points A2, Bl et C3. Sur chaque figure, nous avons porté le
diagramme de fonctionnement complet, tenant compte de toutes les composantes

harmoniques, et l'ellipse correspondant au fondamental seul 3 10 GHz.

Ainsi, & partir du tableau IV.4 et des figures IV.2!, IV.25 et IV.26 on

est amené 3 faire les observations suivantes

1°) Le point C3 (figure IV.26) correspond au diagramme de fonctionnement le
plus &tendu et 3 l'excursion en tension drain-source la plus grande, donc 3

une configuration qui n'est pas encore trés éloignée de celle du fonctionnement
petit signal. Mais un écrétage important occasionne une forte distorsion et

une compression de la puissance de sortie.

2°) En ce qui concerne le point Bl (figure IV.25 ), une forte diminution

de la partie réactive de la charge entraine un redressement du diagramme de
fonctionnement, une diminution de l'excursion en tension, de la distorsion,

et une moindre compression de la puissance de sortie qui est légérement supérieure

d celle du point C3.

3°) Quant au point A2 (figure IV.24), sa réactance de charge, l'inclinaison
de son diagramme de fonctionnement et sa distorsion sont intermédiaires par
rapport aux mémes grandeurs des points Bl et C3. A ce point correspond la puis-
sance la plus élevée. Il constitue donc le meilleur compromis.

Nous donnons, maintenant, dans le tableau IV.5 les résultats concernant
les trois points A2, Cl et BY, qui correspondent 3 des impédances de charge

présentant des réactances voisines mais des résistances trés différentes.
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Figure IV.27 : Diqgramme de fonctionnement pour le
point B4 (Ztr = 94 + 735 Q).
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Figure IV.28 : Diagramme de fonctionnement pour le
point C1 (Ztr = 33 + j29 Q).
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ZLtranQ PS'mw D2 VDS %
A2 53+331 85,8 4
Tableau IV.S5. B4 94+335 81,3 55
c1 33+329 80,0 37

Le diagramme de fonctionnement du point A2 est déjd illustré par la
figure IV.24. Les diagrammes de fonctionnement des points B4 et Cl sont

représentés respectivement dans les figures IV.27 et IV.28.

On fait les observations suivantes en ce qui concerne les points Cl, B4
et A2

1°) Au point B4 correspond un diagramme de fonctionnement trés fortement
incliné qui a comme résultat une trés forte distorsion qui explique l'infériorité

de PS pour ce cas par rapport au point A2.

2°) Au point Cl correspond moins de distorsion que pour le point A2. L'avantage
est en faveur de A2 probablement parce que la résistance de charge de Cl est
assez éloignéedes conditions d'adaptation petit signal et présente une valeur
faible ce qui est, comme nous l'avons prévu au paragraphe IV.1.2, un cas ol la

puissance de sortie devient assez sensible 3 la désadaptation.

Les conclusions auxquelles aboutissent les constatations précédentes sont

les suivantes

Comme le montre la figure IV.23 la précision sur 1l'impédance d'adaptation
n'est pas trés critique. En effet, les puissances pour le point A2 et les points
Bl et C3 sont respectivement 86, 82 et 79 mW. La comparaison entre les points
A2, B4 et Cl qui possédent pratiquement la méme réactance de charge mais des
résistances différentes confirme cette "mollesse'" de l'adaptation. Trois raisons

nous semblent &tre 3 la base de cette faible sensibilité de l'adaptation.
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1°) On retrouve dans le fonctionnement grand signal un comportement i 1'adap-
tation qui s'apparente encore 3 celui que nous avons montré dans le cas du
fonctionnement petit signal (figures IV.4, IV.5, IV.6, IV.7), c'est 3 dire
qu'autour de 1l'impédance qui donne la puissance maximale il y a une plage

de valeurs d'impédances dans laquelle les performances ne sont pas trés
éloignées de celles qui sont les meilleures.Il n'y a que lorsqu'on s'écarte
beaucoup des valeurs optimales d'impédances que l'on enregistre des pertes

en puissance importantes.

2°) L'antagonisme entre la distorsion par écrétage et l'adaptation du type
petit signal apporte une contribution certaine a8 la "mollesse" de l'adaptation
dans certains cas. Par exemple, en observant les points A2 et B4.on se rend
compte que le point B4 correspond a une adaptation plus proche des conditions
petit signal, ce qui devrait lui conférer une puissance supérieure, mais cette
possibilité est, en fait, en grande partie anihilée par la distorsion d'écré-
tage et il en résulte une légére supériorité des performances du point A2.

Ce n'est que lorsque la distorsion se cumule avec un écart trop important

par rapport d l'adaptation petit signal que l'on obtient une chute importante
de Pg avec les variations de 1'impédance 2

C4 sur la figure IV.23).

Ltran (par exemple les points C3 et

3°) Un autre mécanisme qui peut influencer la sensibilité d'adaptation est le
couplage entre sortie et entrée du TEC, comme il a été analysé dans les
paragraphes II.1 et IV.3.1.1. En effet, ce mécanisme supplémentaire modifie

le jeu des autres mécanismes physiques &voqués précédemment.

Pour conclure ce paragraphe concernant la sensibilité de l'adaptation,
ajoutons que cette '"mollesse" de l'adaptation est un phénoméne que nous
avons enregistré, aussi, au cours des mesures tant avec la méthode classique
(adapation avec un transformateur d'impédance) qu'avec la méthode de la charge

active ce qui corrobore 1l'étude théorique que nous venons de développer.

1V.3.3 - Role des hawnmoniques.

La présence inévitable de la distorsion, en fonctionnement grand signal,
pose le probléme de l'étude de l'influence del'impédance de charge aux '
fréquences harmoniques. Autrement dit :existe-t-il un "jeu" d'impédances
pour la fréquence fondamentale et pour les harmoniques qui puisse produire

une forme de diagramme de fonctionnement particuliérement favorable pour fournir

de la puissance d la fréquence fondamentale ?
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Etant entendu que, pratiquement, on admet possible la réalisation
d'un circuit capable de réaliser les valeurs d'impédances voulues aux diffé-
rentes'composantes fréquentielles.
Du point de vue expérimental, la seule méthode qui permettrait d'étudier
systématiquement ce probléme est celle dite de la "charge active" multifré-
quence [60]. Un tel dispositif permet, en effet, d'injecter & la sortie du
transistor des harmoniques avec la possibilité de modifier leur déphasage et
leur amplitude & volonté. Il est évident que ce procédé implique des complica-

tions considérables du dispositif de mesures.

Une autre approche du probléme a &té tentée par certains auteurs [55]
[se], [61]. Elle consiste & échantillonnerles signaux aux bornes du dispositif,
ce qui permet d'é@valuer les distorsions en sortie du transistor ; néanmoins,
la conception du systéme n'autorise pas la matérialisation de n'importe quelle
impédance de charge aux harmoniques supérieures, car l'adaptation s'effectue

par 1l'intermédiaire d'un adaptateur classique piloté par un microprocesseur.

Ce probléme de l'influence de la nature de la charge aux fréquences
harmoniques est donc trés difficile 3 étudier expérimentalement.
Sur le plan théorique, notre simulation devrait pouvoir nous apporter des
réponses 3 ce probléme puisqu'elle permet de prendre en compte les harmoniques.
Cependant, il est clair qu'une étude exhaustive est hors de question car la pro-
cédure de convergence est alors extrémement laborieuse. Nous allons nous conten-
ter, dans ce qui suit, de donner d'abord des indications qualitatives au vu des
enseignements apportés par les paragraphes précédents, puis nous conforterons

ces indications & l'aide de quelques résultats obtenus par la simulation.

Les deux cas extrémes, en ce qui concerne les impédances aux - harmoniques
supérieures, sont le circuit ouvert et le court-circuit. Dans le premier cas
le courant drain est parfaitement sinusoidal et dans le deuxiéme cas c'est la
tension drain-source qui est parfaitement sinusoidale. Rappelons que toute
1'étude que nous avons décrite dans les paragraphes précédents a été effectuée
avec l'hypothése d'un circuit ouvert pour les harmoniques. Les enseignements
tirés de cette étude sont que, en grand signal, pour avoir le maximum de puis-
sance d'entrée donnée, il est nécessaire que le diagramme de fonctionnement
conserve une poysition relativement couchée dans le réseau des caractéristiques
statiques. Le fait que le diagramme de fonctionnement soit assez couché entraine
que la limitation d'excursion s'exerce principalement par écrétage en tension,
du c3té de la tension de déchet et du cdté de l'avalanche, plutdt que par

écrétage en courant.
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Figure IV.29 : Ellipses et diagrammes de fonctionnement
pour différentes charges présentées d
L 'harmonique 2.

(ZLext = 35+j5 Q pour le fondamental).
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Par ailleurs, nous savons que lorsque la tension drain-source est écrétée,
1l'amplitude de sa composante fondamentale peut devenir plus grande que la
tension de polarisation drain-source et, ainsi, permettre d'obtenir plus de
puissance. Ces considérations qualitatives conduisent 3 penser que les impédances
d présenter aux harmoniques, pour avoir un effet favorable, doivent &tre plus

proches du circuit ouvert que du court circuit.

C'est ce que nous allons confirmer maintenant avec quelques résultats si-
gnificatifs donnés par la simulation. Pour raccourcir la durée de la convergence
du programme nous avons limité cette étude au traitement du fondamental et de
l'harmonique 2 (10 et 20 GHz). Cette simplification n'entraine pas d'erreur
importante tant que le niveau de puissance de sortie n'est pas trop élevé car
nous avons constaté que l'harmonique 2 a alors une amplitude largement supérieure
d celles des harmoniques de rangs supérieures. La puissance d'entrée a été fixée
d 10 mW et 1'impédance de charge extérieure ZLext’ poun le fondamental, d
(35 + j5)Q. Le tableau IV.6 montre les résultats obtenus en puissance de sortie
et distorsions de tension et de courant pour trois valeurs de charge interne

' .
(ZLtrQ) concernant 1l'harmonique 2.

0 L d 9 -
Pg mW Ztr2 2 DJ.st.VDS % Dlst.ID_%
H1 81,5 118-352 26 13
H2 82,2 305+ju6 34 7
H3 85,6 c.0. yy 0

Tableau IV.6.

On constate effectivement, sur ce tableay que la puissance de sortie

s'améliore lorsque Z croit. Le meilleur résultat est doané par le circuit

ouvert : la puissanc:r§ournie d la fréquence fondamentale est maximum et la
puissance fournie & l'harmonique 2 est nulle (amplitude nulle de l'harmonique
2 de ID). Ces résultats sont 3 corréler avec les formes de diagramme de fonc-
tionnement de la figure IV.29. Sur cette figure sont représentés d'une part

les diagrammes de fonctionnement obtenus pour chacune des valeurs de Ztr2 et

d'autre part, les ellipses correspondant 3 la composante fondamentale
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L'écrétage par la limite basse de la tension drain~source (tension de
déchet) montre, clairement, la validité du raisonnement qualitatif effectué au
début de ce paragraphe : l'écrétage en tension s'exerce prioritairement et
constitue la limite sur laquelle vient buter le point de fonctionnement, obli-
geant ainsi le diagramme de fonctionnement & se redresser légdérement pour y

échapper.

En conclusion de cette étude sur le rdle des harmoniques, il apparait
que l'on a intérét 3 présenter 3 celles-ci des impédances de charge les
plus grandes possibles. Toutefois, dans le cas d'un fonctionnement & compression
de gain raisonnable, donc 3 distorsion modérée, l'effet favorable que 1'on peut
espérer de ce choix est assez 1limité et ne peut pas pallier & une insuffisance
fondamentale des caractéristiques du composant, notamment en ce qui concerne
son impédance de sortie petit signal. .
1V.3.4 - Etude de L'adaptation en fonction de La tension de polarisation

drain-sounce.

La relation entre les performances du TEC et la tension de polarisation
VDSO est un élément fondamental du comportement global du transistor dans
les conditions de fonctionnement 3 des puissances relativement importantes. La
modification de la tension de polarisation YDSO est susceptible de changer le
cadre de fonctionnement du dispositif et ainsi peut apporter de nouvelles indi-
cations sur les différents mécanismes en présence et sur le fonctionnement &

1l'adaptation.

IV.3.4.1 - Résultats de_la_simulation numérigue.
La simulation numérique a été utilisée pour comparer le comportement
du modéle 3 deux tensions de polarisation drain-source différentes, 3V et 5V,

avec la méme tension de polarisation grille-source V_, . = -0,9 V et la méme

GO
puissance d'entrée Pe = 15 mW.

Pour séparer les problémes, nous avons, dans la présente étude, supprimé
le mécanisme d'avalanche ; 1'influence de cette derniére sera examinée dans
le paragraphe IV.3.5. Signalons, par ailleurs, que nous avons repris 1'hypothése

d'un circuit ouvert en tant que charge pour les harmoniques.




- 106 -

mA}

100

50

25
A 5
0 | T 10 V

Figure IV.30 : Diagramme de fonctionnement d l'adapta-

tion pour VbSO =3V
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Figure IV.31 : Diagramme de fonctionnement & l'adapta-

tion pour VDSO =5 V.
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Les figures IV.30 et IV.31 montrent les diagrammes de fonctionnement
obtenus pour les deux polarisations. Le tableau IV.7 donne les résultats

obtenus au maximum de puissance de sortie, donc d& l'adaptation.

VDSO v ZLext Q ZLtr Q PS mW Distortion D2 %
3 35+35 S4+§31 111,0 54
30+325 76+567 159,5 40

Tableau IV.7.
La comparaison de ces deux cas de polarisation montre que

1°) L'impédance d'adaptation est plus proche de 1'impédance d'adaptation

petit signal pour V = 5V que pour V = 3V.

DSO DSO

2°9) La puissance de sortie (ou le gain) est nettement plus favorable pour
VDSO = 5V,

3°) La distorsion en tension est supérieure pour VDSO = 3V.
L'interprétation de ces résultats s'effectue facilement dans la logique des
développements et observations des paragraphes précédents. Le déplacement vers
des polarisations Vpgo Plus élevées permet des excursions de tension plus grandes
du c3té de la tension de déchet. De cette fagon les zones 3 forte distorsion

sont atteintes pour des puissances plus élevées ; autrement dit, 3 puissance
d'entrée constante, le diagramme de fonctionnement pour VDSO = 5V satisfait

mieux la condition d'adaptation du type petit signal qui, rappelons le, est la
plus favorable 3 1'égard du gain. Donc, il est tout 3 fait normal que l'on ait

de meilleures performances 3 des tensions VDSO plus importantes tant que l'effet

d'avalanche n'intervient pas.

I1 faudrait nuancer ce raisonnement en introduisant les nonlinéarités
mineures dues aux dissymétries du réseau des caractéristiques statiques qui
changent, quelque peu, les conditions d'adaptation par rapport d celle du
véritable régime petit signal ; néanmoins, cet aspect des choses est relativement

peu important devant les mécanismes de distorsion dues aux contraintes limites.
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Figure IV.32 :

Ellipses de fonctionnement en adaptation
du LEP HF10, pour trois polarisations

VD 0 (3V, 5V et 8V) et avec la méme
pu§ssance d'entrée (18,6 mW).
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Figure IV.33 : Ellipses de fonctionnement en adaptation
du NEC 869, pour trots polarisations
4 (3V, 6 Vet 9V) et avee la méme

puissance d'entrée (11,8 mW).
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IV.3.4.2 - Confrontation expérimentale.

Les transistors utilisé@s sont toujours le LEP HFL0 et le NEC869.
Nous donnons, d'abord, sur les figures IV.32 et IV.33 des évolutions typiques
des ellipses de fonctionnement de ces transistors, a 10 GHz, en fonction
de la tension de polarisation. On remarque nettement, pour chacun des transis-
tors, l'évolution de l'ellipse vers une position de plus en plus couchéde au
fur et 3 mesure que la tension de polarisation drain-source croit, ce qui con-

firme les résultats ci-dessus de la simulation.

D'autre part, il est intéressant d'examiner de prés comment varient
les impédances d‘'adaptation de ces deux transistors. Celles-ci sont données
sur les figures IV.34, IV.35, IV.36 et IV.37. Il s'agit des impédances de

charge internes vues entre drain et source.

Les: figures IV.34 et IV.35 concernant le NECB69 démontrent clairement
1'évolution de 1'impédance constatée avec la simulation numérique ; 3 part
quelques irrégularités, l'augmentation de la résistance et notamment de la
réactance de charge avec la tension de polarisation Voso €St vérifiée.

La variation de la réactance est spectaculaire et correspond 3 la "libération"
de 1l'ellipse, de la tension de déchet dés que la tension de polarisation VDSO

le permet.

Dans le cas du HF10 (figures IV.36 et IV.37) on observe aussi une tendance

a 1l'augmentation de la réactance avec la tension V g» notamment lors des varia-

DS
tions réalisées dans la plage des tensions qu'on peut qualifier de faibles ;

lorsque V devient plus importante, XLtr demeure quasiment stable. Pour ce méme

DSO
transitor, l'évolution de la résistance de charge et beaucoup moins marquée

et plus ou moins réguliére.

La différence de comportement entre les deux transistors trouve son

explication dans deux raisons principales :

1°) Le NEC869 présente une conductance gd plus faible que celle
du HF10, 3 laquelle correspond une impédance de charge qui conduit 3 des_dis-
torsions importantes. Lorsque VDSO est faible, la tension de déchet impose une
ellipse de fonctionnement redressée mais lorsque elle devient plus importante
la contrainte s'éloigne et libére ainsi un espace d'excursion plus important
et permettant une adaptation avec une impédance ZLtr plus proche de celle du

régime petit signal.
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Bvolution expérimentale de la partie réelle
de la charge d'adaptation du NEC 869

pour différentes puissances d'entrée et
tenstions de polarisation drain-source.
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Figure IV.35 : Evolution expérimentale de la partie imagi-
natre de la charge d'adaptation du NEC 869
pour différentes puissances d'entrée et
tensions de polarisation drain-source.
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Figure IV.36 : Evolution expérimentale de la partie réelle

de la charge d'adaptation du LEP HF10 pour
différentes puissances d'entrée et tensions

de polarisation drain-source.
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Figure [V.37 : Evolution expérimentale de la partie imagi-
naire de la charge d’adaptation du LEP HF10
pour différentes putissances d'entrée et
tensions de polarisation drain-source.
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2°9) La mise en avalanche progressive,d des tensions relativement
basses, du HF10 fait que ce transistor en se libérant de la contrainte de la
tension de déchet tombe rapidement dans le secteur de l'avalanche. Une analyse

détaillée de ce mécanisme sera faite au paragraphe suivant.
1V.3.5 - Ingluence de £'avalanche.

L'avalanche est une cause prédominante de destruction pour les transistors
d effet de champ et, de ce fait, constitue une limitation fondamentale pour
l'amplification de puissance. Cette limitation s'exerce en premier lieu par une
réduction de l'excursion de la tension drain-source, cette derniére ne pouvant

pas dépasser la tension V R de claquage au pincement. Mais, outre ce mécanisme

B
évident, d'autres mécanismes peuvent intervenir 1liés 3 l'apparition de courants
supplémentaires, 3 cause de l'avalanche. En particulier le courant d'avalanche
se refermant par le circuit de grille est susceptible de provoquer des modifica-
tions des conditions d'attaque en entrée et, par conséquent, des performances en

gain et en puissance.

L'étude que nous présentons dans ce paragraphe a pour objectif de voir
dans quelle mesure et avec quelle rapidité le fonctionnement en amplification
est perturbé au début de l'apparition du phénoméne d'avalanche, c'est 3 dire
lorsque le point de fonctionnement va dans les zdnes du réseau de caractéris-
tiques oid l'avalanche n'apporte encore qu'une faible augmentation du courant

drain, ne présentant pas encore de risque de destruction.

Pour cette &tude nous avons utilisé notre simulation numérique sans, et
avec introduction de l'avalanche, celle-ci étant traitée comme il a été décrit
au chapitre III.

Cette comparaison a été effectué avec :

- méme polarisation : V = 5 Volt, V_ . = -0,9 Volt

DSO
- méme puissance d'entrée : Pe = 15 mW

GO

- quatre impédances de charges extérieures, de valeurs identiques.

Les résultats de cette comparaison sont donnés dans le tableau IV.8.
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Avec avalanche

' mA
Zext 9] Ztran Q PS mW Vga mV |1g] ¢Ig
30+315 61+352 121,9 998 13,7 820
40+315 69+337 131,8 976 12,5 8uo
50+415 79+321 131,4 9u5 11,7 83°
60+§15 86+i8 124,6 935 11,6 790
Sans avalanche

(BD)

. \Ull,;f}
Zr @ 2, ran P mi Vga mV |1g| ma ¢Ig
- . o
30+§15 61+3j51 157,1 1145 12,4 92
3 Q
404315 73+336 151,2 1035 11,8 91
3 ©
50+315 83+321 1u3,8 966 11,5 89
3 Q
60+515 83+38 135,5 925 11,4 87

Tableau IV.8.

Dans chacun des deux cas, on donne, pour chaque impédance de charge
extérieure, 1'impédance de charge vue par le transistor, la puissance de sortie,
1'amplitude Vga de la tension grille-source (3 10 GHz), le module et le déphasage
(par rapport 3 la tension grille-source) de la composante fondamentale du courant

de grille Ig.
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Figure IV.38 : Diagramme de fonctionnement avec et sans
avalanche.
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Quatre constations s'imposent :

la puissance de sortie est plus faible avec avalanche que sans.

i

Il en est de méme pour l'amplitude créte Vga'

Le déphasage du courant grille Ig par rapport a Vgs diminue en

présence d'avalanche.

Par ailleurs, l'impédance de charge d'adaptation, au niveau du
transistor, passe de (76+j67)Q (paragraphe IV.3.4.1), sans avalanche,
a (69+3j37)Q avec avalanche.

A puissance d'entrée égale, l'avalanche diminue la puissance de sortie
par rapport au cas sans avalanche. Le mécanisme de cette perte de performances

est, semble-t-il, le suivant :

La diminution du déphasage entre Ig et V < devrait entrainer une augmentation

de consommation de puissance en entrée.

Or, la puissance d'entrée étant imposée constante, la répercussion de la diminution,
ci-dessus, de déphasage doit nécessairement s'accompagner d'une diminution
d'amplitude de Ig ou de Vga. Ig varie peu mais Vga, par contre, diminue de
maniére nette. C'est cette diminution de 1l'excursion de tension grille-source

qui est principalement responsable de la diminution de la puissance de sortie,

dans la mesure ol les impédances d'adaptation ne sont pas trés différentes dans

les deux cas, avec et sans avalanche. En ce qui concerne ce dernier point,

la figure IV.38, montre comment se présentent les diagrammes de fonctionnement

et confirme notre analyse.

I1 reste 3 expliquer pourquoi le déphasage entre le courant grille et
la tension grille-source diminue en présence d'avalanche : cet effet résulte de
la superposition du courant grille normal de déplacement et d'une impulsion due
d l'avalanche. Sans avalanche, le courant de grille Ig est presque en quadrature
avec la tension Vgs ; par contre, en présence d'avalanche, apparait, en plus du
courant grille normal, une impulsion négative (courant sortant de la grille)
coincidant avec le passage de vgs par son minimum (condition de pincement). La
contribution de cette impulsion est telle qu'on enregistre un rapprochement entre
la phase du courant grille Ig et la phase de la tension Vgs. La simulation numé-
rique nous a permis de bien mettre en évidence cet effet de la composante d'ava-
lanche du courant grille. A titre d'illustration, les figures IV.39 et IV.40
montrent comment se présente, au cours d'une période HF, le courant grille global,
pour les cas d'impédances extérieures (30+3j15)Q et (40+j15)Q. La contribution

d'avalanche est beaucoup plus grande dans le second cas que dans le premier.
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Figure IV.39 : Courant grille total avec ZL £ = 30+315 Q,

o en présence d'avalanche. ez
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Figure IV.40 : Courant griile total avec ZL = 40+515 Q,
' ext
en présence d'avalanche.
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Figure IV.41 : Diagramme de fonctionnement pour
ZLExt = 30+j15 Q, en présence d’avalanche.




- 121 -

mA} | Vgs V_O.

150+

100-

—

0 5 10 V

Figure IV.42 : Diagramme de fonctionnement pour
ZLExt = 40+j15 Q, en présence d'avalanche.
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Cette différencede courant d'avalanche résulte d'une différence nette d'excur-
sion du point de fonctionnement dans la zone d'avalanche du réseau des carac-

téristiques comme le montrent les figures IV.4l et IV.42.

On ne peut évidemment pas effectuer une confrontation expérimentale,
sur un méme transitor, avec et sans avalanche. Par contre, on peut comparer
deux transistors présentant des tensions d'avalanche trés différentes. C' est
le cas du LEP HF10 et du NEC869 dont les tensions de claquage au pincement sont
respectivement de l'ordre de 15 Volt et 30 Volt. Une comparaison, sur les impé-
dances d'adaptation de ces deux transistors et de leur évolution en fonction

de la tension de polarisation V a été présentée précédemment sur les figures

DSO
IV.34, IV.35, IV.36 et IV.37. En ce qui concerne l'influence de l'avalanche,

ces figures permettent les constatations suivantes

L'éloignement de la mise en avalanche pour le NECBB9 se traduit par une
spectaculaire augmentation de la résistance et de la réactance d'adaptation

en fonction de la tension VDSO' Par contre, l'évolution pour le HF10 n'est pas

du tout la méme ; 1l'impédance d'adaptation est quasiment la méme pour les

difféerentes valeurs de VDSO’ sauf pour les VDS

oblige l'ellipse de fonctionnement 3 &tre plus verticale et plus étroite.

0 faibles ol la tension de déchet

Evidemment, l'avalanche n'est pas la seule raison de la relativestabilité
de l'impédance d'adaptation pour le HF10. Comme il a été évoqué dans le paragra-
phe IV.3.4.2, l'impédance de sortie du HF10 est a priori plus faible que celle

du NEC869, avec les conséquences analysées précédemment.

Par ailleurs, nous avons représenté sur la figure IV.u43 1l'é&volution du gain
en puissance en fonction de la tension VDSO’ pour les deux transistors et & dif-
férents niveaux de puissance d'entrée. Cette figure appelle les remarques

suivantes

1°) En parcourant les faibles valeurs de VDSO nous constatons des

variations rapides du gain pour 1= NEC869 ; & Vpgo PLus élevée 1l'augmentation

du gain est moins rapide.

2°) La dépendance du gain du HF10 par rapport & VDSO est moins forte

que celle du NEC869 sous les mémes conditions de puissance d'entrée. En effet,

le gain'du HF10 évolue relativement vite pour les faibles VDSO’ mais on constate
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Figure IV.43 : Evolutions expérimentales du gain
des transistors LEP HF10 et NEC 869 en
fonetion de la tension de polarisation
drain-source et pour différentes putis-
sances d'entrée.




- 124 -

250+

200- NEC869

150+

100

50-

Po
20 40 60 mW

Figure IV.44 : Courbes expérimentales P_ = f(Pe) des
transistors LEP HF10 et NEC869 dans les
conditions de polarisation optimales.
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une stagnation de celui-ci lorsque la pelarisation V devient forte.

DSO
3°) Pour les faibles valeurs de Vpgo 1€ gain du HF10 est meilleur

que celui du NEC869, 3 méme puissance Pe, mais, ensuite avec l'accroissement

de VDSO la situation s'inverse et le NEC869 finit par avoir un gain supérieur

d celui du HF10, sauf pour la puissance d'entrée la plus forte.

Nous entreprenons une nouvelle fois l'explication du comportement

des deux transistors, en tenant compte, maintenant, du rdle de l'avalanche

Aux faibles valeurs de VDSO’ les performances du NEC869 sont fortement
affectées par la présence d'une tension de déchet &levée d'autant plus que
les caractéristiques physiques de ce transistor conduisent 3 des impédances
d'adaptation entrainant un fonctionnement avec une forte distorsion par écré-
tage. Ainsi, lorsque la tension VDSO est proche de la tension de déchet, le
HF10 1l'emporte sur le NEC869. Lorsque, les transistors sont polarisés 3 des
tensions supérieures & 5 V, le NEC869 peut se libérer de la contrainte de la
tension de déchet et utiliser ses capacités 3 fournir un meilleur gain avec

des charges qui permettent d'avoir des excursions en tension importantes. Ainsi,

dans le cas du NEC869, le faible gd et l'éloignement de la tension de claquage
permettent au composant de fournir des gains importants tant que la puissance

d'entrée n'est pas trop élevée.

Par contre le gain du HF10 est pénalisé par un gd plus fort et par une
tension de claquage précoce. Mais, nous avons pu constater que le HF10, fonc-
tionnant avec des polarisations optimales de l'ordre de 7 3 8 Volt, est apte &
fournir une puissance maximale nettement meilleure que celle du NEC869. Pour
illustrer cette affirmation, nous montrons sur la figure IV.44 les courbes

Pg = f(Pe) pour les deux transistors et pour les polarisations V les plus

favorables : 8 V pour le HF10 et 10 V pour le NEC869. Le NEC869 gigsente, alors
un gain qui est nettement meilleur que celui du HF10 en faibles et moyennes
puissances mais, la compression de son gainapparaissent plus rapidement en
fonction de la puissance d'entrée, la situation s'inverse, au profit du HF10,

aux puissances qu'on peut qualifier comme fortes.

En conclusion, des indications fournies d'une part par la simulation
numérique et, d'autre part, par les observations expérimentales, il apparait
qu'il ne suffit pas qu'un transistor ait une tension d'avalanche élevée pour
&tre un bon composant de puissance, il faut, aussi que ses caractéristiques de

sortie se pretent 3 un fonctionnement grand signal sans compression précoce du
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Figure IV.45 : Réseau des caractéristiques du NECS00.
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gain. A ce titre, il paralt intéressant de mentionner comme exemple du compo-
sant de puissance type, un transistor dont nous n'avons pas encore parlé :

le NEC900.

Celui-ci allie 3 la fois les qualités d'impédance de sortie du LEP HF10 et la
tenue au claquage du NEC869 et constitue donc une synthése intéressante. Nous
montrons sur la figure IV.u45 comment se présente le réseau des caractéristiques
statiques de ce transistor. On peut y constater l'inclinaison marquée des
caractéristiques conférant 3 ce composant une valeur de gd compatible 3 la fois

pour un fonctionnement en petit signal et en grand signal.
- IV.3.6 - Prévisdion du comportement du TEC & gréquence plus éfevie.

L'évolution du comportement du TEC avec la fréquence est un poiht trés
important entrant dans le cadre global du fonctionnement dynamique 3 haut niveau
de puissance. Bien que cette préoccupation sorte du cadre fixé 3 notre travail,
nous nous sommes efforcés d'apporter quelques éléments. Une vaste étude, sur
ce sujet, est actuellement en cours au CHS et fera l'objet de publications

prochaines.

L'indication donnée le plus souvent par les auteurs ayant étudié le
comportement fréquentiel du TEC est que le gain maximum disponible (MAG) varie,
approximativement comme l'inverse du carré de la fréquence. Un autre aspect
nous semble tout au moins aussi important, c'est 1'évolution de 1'impédance de
charge d'adaptation en fonction de la fréquence ; or ce second aspect a été,

jusqu'a présent, peu étudié et surtout 3 haut niveau de puissance.

La compréhension que nous avons maintenant du mécanisme de l'adaptation
nous permet d'aborder le probléme de 1'évolution fréquentielle selon le raison-
nement suivant : l'adaptation d& haut niveau est un compromis entre 1l'adaptation
petit signal (donnant un gain maximum) et la distorsion par écrétage en tension.
L'impédance d'adaptation petit signal est liée étroitement 3 la fréquence opé-
ratoire ; par contre, la distorsion doit, 3 priori, &tre imposée par les contraintes
du réseau de caractéristiques, surtout les tensions de déchet et de claquage.
Donc, pour un méme transistor, il doit &tre possible de prévoir le comportement
fréquentiel de son impédance d'adaptation essentiellement & partir du fonction-

nement petit signal.

Nous avons, au paragraphe IV.l, montré l'évolution (figures IV.2 et IV.3)

™

d 10 GHz, de la résistance R, et de la réactance X présentées par 1'impédance

L
de charge vue par le transistor & l'adaptation en régime petit signal, en fonction
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résistance d'adaptation petit signal
en fonction de gy et Cs.

\AR=Rﬂ-Rﬁ
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Figure IV.46 : Variations entre 10 et 15 GHz de la
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Figure IV.47 : Variations entre 10 et 15 GHz de
la réactance d'adaptation petit signal
en fonction de 94 et Cs’
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de la conductance gd et de la capacité Cs de sortie du schéma &quivalent
(figure IV.1l). En recommengant ce calcul pcur 15 Ghz, nous avons &tabli les
variations RL et XL entre 10 GHz et 15 GHz, en fonction de gd et Cs. Ces
variations sont représentées sur les figures IV.46 et IV.47. Elles appellent

les remarques suivantes :

19) RL est systématiquement plus faible 3 15 GHz qu'd 10 GHz mais 1'écart
devient trés important seulement lorsque gd et Cs ont des valeurs faibles.

29) L'évolution de X. est plus complexe : sa valeur & 15 GHz peut &tre

L
supérieure ou inférieur 3 celle & 10 GHz selon les valeurs de gd et Cg-

Néanmoins, 1'écart X. entre 10 et 15 GHz devient négatif pour les valeurs

L
élevées de gd, quelque soit la valeur de Cs'

Nous allons voir, maintenant, que la réalité physique est quelque
peu différente, en examinant les résultats de mesures opérées avec le banc
de Takayama - sur les deux transistor types é&tudiés précédemment : le LEP HF10
et le NECS86S.

Le tableau IV.9 montre les évolutions des impédances d'adaptation vues
par le transistor (déduction faite des éléments parasites) 3 10 et 15 GHz, pour
différentes tensions de polarisatién drain-source (mais toujours avec la méme
V..). La comparaison est effectuée, dans chaque cas, 3 puissance de sortie a3

GO
peu prés identique.
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)

k.

o
=

LEP HF10
f = 10 GHz £ 1% GHz

Vs V Pe mW | PomW |G dB| 2 . Y] Pe mW PS mW | G dB ztr Q AG dB
3 3,0 12,3 | 6,1 42+ 54 5.4 11,7 3,4 | 52+389 2,7
11,8 40,7 , 40+ju46 21,4 38,0 , 44+378 2,9
47,0 105,0 | 3,5 31+338 85,0 105,0 0,9 | 35+j69 2,4
6 3,0 12,4 , 344377 5.4 13,5 4,0 | 51+397 2,2
?] 11,8 55,0 , 36+§71 21,0 53,0 | 4, 51+ 94 2,7

15 47,0 | 172,0 , 324356 | [LO4,0 189,0 , 474382 3
8 3,0 13,0 | 6,4 40+389 5,4 14,0 4,1 | 4745103 2,3
11,8 55,0 , 44+578 21,0 53,0 4,0 | 48+399 2,7

47,0 |180,0 |5,8 474358 85,0 183,0 , 48+587 2,

NEC 869
£ = 10 GHz f = 15 GHz

VDS Pe mW PS.mw G dB Ztr'Q Pe mW PS mW | G dB Ztr‘Q AG dB

3 3,0 11,7 5,9 | 58+351 5,4 13,0 3,8 | 49+j80 2,1

19,0 | 41,0 3,3 | 41+331 34,0 | u8,0 1,5 | 36+j54 1,8

47,0 70,0 1,7 | 36+325 68,0 | 76,0 0,5 | 32+ju49 1,2

6 1,0 11,0 | 10,4 | 86+5169 2,7 9,3 5,4 | 74+3136 5

7,4 52,0 | 8,5 | 83+j107 21,0 57,0 4,3 | 85+j109 4,2

47,0 | 145,0 | 4,9 | 51+j68 170,0 | 150,0 | 85+378 > 5

Tableau IV.3.
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On constate que la loi en £2 de décroissance du gain avec la fréquence
n'est suivie qu'approximativement par le HF10 et trés peu par le NEC869.

Théoriquement, de 10 & 15 GHz, on devrait avoir une chute AG de 3,5 dB.

En ce qui concerne les impédances d'adaptation Ztr’ on fait les cons-
tatations suivantes : les valeurs de Ztr 4 10 et 15 GHz ne sont pas trés diffé-
rentes ; la variation de Rtr ne s'effectue que rarement dans le sens prévu
par la figure IV.46 ; mais cette variation est souvent faible et pas nécessaire-
ment significative en raison du caractére approximatif du raisonnement ayant
conduit 3 cette figure et des incertitudes de mesures ; la variation de Xtr
change de signe suivant que la tension de polarisation drain-source est faible
ou élevée, ce qui peut s'interpréter sur la base de la variation importante de
gd avec cette tension ; la complexité de variation de X.p avec la fréquence est

donc effective.

En conclusion, le caractére assez flou des variations expérimentales
obtenues pour l'impédance d'adaptation de ces deux transistors, et la relative
faiblesse de ces variations de 10 & 15 GHz, semblent confirmer notre thése selon
laquelle l'adaptation 3 niveau de sortie important résulte d'un compromis entre
l'adaptation de type petit signal (liée a gd et Cs du transistor) et la distor-
sion par écrétage de la tension drain-source (liée 3 l'allure du réseau des
caractéristiques), cette derniére prenant une importance croissante au fur et

a mesure que la puissance de sortie croit.

CONCLUSION,

L'objectif de ce chapitre était d'apporter des éléments de compréhension
sur le comportement en puissance du TEC : la puissance maximale de sortie et
1'évolution, avec le niveau, du gain, de l'impédance de charge 3 l'adaptation

et du diagramme de fonctionnement dans le réseau des caractéristiques.

En ce qui concerne la puiésance de sortie, la théorie de D. Snider
selon laquelle il serait possible, en fonctionnement trés écrété, de dépasser
la puissance maximale de la classe A classique, s'est avérée irréalisable
pour le TEC fonctionnant 3 10 GHz. On obtient, & saturation compléte, une puis-
sance inférieure ou, au mieux, égale 3 1/2 VDSO IDO’ ol VDSO et IDO sont 1la
tension drain-source et le courant drain de polarisation. Cette limitation
de la puissance de sortie est étroitement lide 3 la dégradation du gain en

régime grand signal et trois causesprincipales de cette dégradation ont été

mises en évidence : la compression résultantde la distorsion par écrétage
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des signaux de sortie, la désadaptation par rapport au régime petit signal,
les pertes de puissance par transfert direct de l'entrée vers la sortie &

travers les éléments parasites contre-réactifs.

Le passage du régime petit signal au régime grand signal s'effectue
selon le processus suivant : en petit signal 1l'adaptation est obtenue avec
une impédance de charge de valeur complexe conjuguée de celle de 1'impédance
de sortie du transistor ; le gain est alors d sa valeur maximale ; le diagramme
de fonctionnement se réduit 3 une ellipse applatie et relativement couchée sur
l'axe horizontal du réseau des caractéristiques. A puissance d'entrée croissante,
cette ellipse s'étend homothétiquement en conservant la méme inclinaison jusqu'a
cequ'elle atteingne la limite gauche du réseau des caractéristiques ; la puis-
sance d'entrée croissant encore, l'ellipse de fonctionnement commence 3 &tre
écretée et la compression du gain se produit. Pour &viter que le gain ne chute
trop vite, le diagramme de fonctionnement doit se redresser ; 1l'impédance de
charge d'adaptation s'écarte alors progressivement de sa valeur du régime petit
signal ; la partie résistive diminue et la partie réactive augmente ; cette va-
riation permet de freiner la compression du gain mais n'évite pas son augmenta-
tion, ce qui, inévitablement, entraine la saturation de la puissance de sortie.
Ce processus peut €tre aggravé encore plus rapidement lorsque le diagramme de
fonctionnement, vient 4 franchir la limite de mise en direct de la grille ou
la limite de la zOne d'avalanche ; dans ces deux cas apparalt un courant supplé-

mentaire qui nuit 3 la commande du transistor.

Il s'avére que le choix des impédances présentées comme charges pour les
fréquences harmoniques peut apporter une légére amélioration des performances.
Ainsi, lorsque les contraintes du réseau des caractéristiques imposent de maniére
prédominante un écrétage en tension (déchet et avalanche), il semble préférable

d'utiliser une charge tendant vers le circuit ouvert aux fréquences:harmoniques.

Enfin, pour terminer, indiquons qu'un réseau de caractéristiques de TEC,
pour étre propice d un bon comportement en puissance, doit &tre tel qu'il y ait
le moins de différence possible entre l'impédance d'adaptation en petit signal
et celle en grand signal. Cette condition implique, en régle générale, que les
caractéristiques & V,._ constante aient une pente assez forte et pas trés é&loignée
de Vpso/Ipo-
au pincement élevée.

GS
A cette propriété doit s'ajouter l'avantage d'une tension de claquage
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Le gain, alors, n'a pas une valeur trés élévée en petit signal mais
subit relativement peu de variation en grand signal.
Cette lente progression de la compression du gain apparait comme un facteur
déterminant pour disposer d'un bon composant de puissance. Cette analyse,
principal résultat de notre simulation numérique, a été globalement confirmée

par l'expérimentation.




CHAPITRE V

IMPLICATIONS TECHNOLOGIQUES
D'UN BON COMPORTEMENT EN PUISSANCE.
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INTRODUCTION,

Ce chapitre a pour objet d'examiner, au plan de la technologie, les
répercussions de l'analyse du comportement en puissance effectuée au chapitre

précédent.

Pour avoir un bon comportement en puissance un TEC AsGa doit satisfaire

a deux impératifs

- le réseau des caractéristiques doit présenter un contour
large autorisant de grandes excursions de courant et de tension pour offrir

un maximum de puissance.

- Le gain doit conserver une valeur substantielle 3 niveau
élevé et sa compression doit intervenir le plus tard possible

lorsque la puissance de sortie croit.

Par ailleurs, ces deux exigences doivent &tre satisfaites pour les

fréquences les plus élevées possibles.

Voyons donc s'il est possible de concilier ces deux impératifs par

des choix technologiques clairs.

V.1 - IMPLICATIONS TECHNOLOGIQUES D'UNE PUISSANCE MAXIMALE.

La technologie conduisant & une puissance d saturation maximale a fait
1'objet de nombreuses études ces derniéres années et des indications relati-

vement précisesont pu &tre fournies. Nous allons en rappeler l'essentiel.

Sur la base d'un raisonnement purement statique, la puissance maximale

de sortie, 3 saturation, qu'est susceptible de fournir un TEC est

-1 -
Ps =5 % Ipgs * Vpgr = Vpr)
sat

avec

I = courant drain d& tension grille-source nulle

DSS

VBR = tension de claquage drain-source au pincement.
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VDT = tension drain-source de déchet.

L'optimisation de Pg a &té largement étudiée au laboratoire par

sat
R. Wroblewski et al, 56 ] dans le cadre d'une 8tude de l'avalanche dans

les TEC AsGa. Il était admis avant cette étude que I étant proportionnel

DSS
a Ny xaxZet VBR variant grossiérement comme (ND X a) 7, un compromis

devait nécessairement &tre trouvé pour optimiser PS . L'étude faite par
sat 1
R. Wroblewski, reposant sur une description trés physique du TEC et de ses

phénoménes internes, a permis de préciser la dépendance de la tension de
claquage drain-source par rapport aux nombreux paramétres technologiques

en présence. Le résultat essentiel qui a pu &tre dégagé est que la valeur
optimale de IDSS est comprise entre 270 et 300 mA/mm pour un dopage de couche

active N_ inférieur 3 1,2 X 10%’ em™S et entre 330 et 370 mA/mm pour N

D D
supérieur 3 1,2 x 1017 cm 3,

Par ailleurs, il a été montré que les plus grandes valeurs de P
sat
correspondent 3 une valeur de Ny plutdt faible et 3 une épaisseur de couche

active '8"plutdt épaisse. Cette derniére conclusion étant incompatible avec une
kvaleur élevée de la transconductance gm et, par conséquent, avec une valeur
élevée du gain, un compromis a alors été proposé établissant le choix de ND
entre 1,2 et 1,5 X 10l7 <:m-3 et celui de IDSS aux environs de 350 mA/mm.

Ce choix est aussi celui auquel ont abouti beaucoup d'autres chercheurs [62],.

[63].

Signalons, par ailleurs, que l'étude de R. Wroblewski et celles des
autres auteurs ont mis en évidence, 3 propos de la tension de claquage,
1'importance d'autres paramétres technologiques. Ainsi il est apparu que, dans
le cas d'une structuredgrille enterrée, un rapport profondeur du recess/épais-
seur de couche active de l'ordre de 2 est optimal et conduit 3 une valeur de
tension de claquage drain-source assez élevée et variant assez peu avec la
tension de polarisation grille-source. Mais de nombreux essais technologiques et,
en particulier ceux faits dans le cadre du Laboratoire et au LEP ont montré
1l'extréme importance de l'environnement immédiat du bord de la grille, cdté

drain, et du positionnement de celle-ci 3 1l'intérieur du recess.




- gmxVgs "I"c"’
2gd TFCs|Vgs Xy
o >—

Figure V.1 : Schéma simplifié de la sortie du TEC.
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Ces améliorations sont actuellemnt mises en pratique sur les composants
du LEP et d'autres constructeurs, NEC notamment. Des tensions de claquage

drain-source comprises entre 20 et 30 Volt avec un courant ID de 1l'ordre

SS
de 300 mA/mm sont, maintenant, des résultats courants.

V.2 - IMPLICATIONS TECHNOLOGIQUES CONCERNANT LE GAIN ET LA
COMPRESSION.

L'analyse du chapitre IV a montré qu'il est impossible d'avoir un gain
€levé en régime petit signal et un bon comportement en puissance. D'autre
part, l'apparition de la compression de gain s'effectue d'autant plus vite,

en fonction du niveau, que le gain petit signal est élevé.

Pour qu'un TEC ait un bon comportement en puissance, l'analyse a montré
qu'il est nécessaire que sa conductance de sortie petit signal gd ne soit pas.
trop faible et que sa capacité de sortie petit signal Cs soit la plus faible

possible. En effet, si gd est faible, deux conséquences néfastes apparaissent :

- d'une part, le diagramme de fonctionnement est
presque couché sur l'axe horizontal du réseau des caractéristiques et
une forte distorsion par écrétage est produite par la limite de la tension

de déchet, entrainant une compression prématurée du gain.

- D'autre part, la puissance potentiellement offerte par les
limites Ingg ©F Vg De peut pas &tre pleinement utilisée car, & l'adaptation,
la charge comporte une partie réactive 'importante qui supporte une partie de
la tension de sortie du TEC empéchant, de la sorte, la partie résistive de
recueillir la totalité de l'excursion et, par conséquent, diminuant la puissance
disponible. Trés schématiquement la situation produite est celle représentée
par la figure V.l ; cette figure montre, simplement, que la tension disponible
i la sortie du TEC ne sert pas uniquement 3 produire de la puissance dans la
partie résistive de la charge, car une partie est "perdue" dans la partie réac-

tive de la charge.

Par ailleurs, comme le chapitre IV 1'a montré, pratiquement il n'est
guére possible que les excursions de tension drain-source et de courant drain
soient supérieures respectivement 3 VBR/Z et IDSS/Z car le gain subit alors

une compression telle que le régime de fonctionnement devient inintéressant.
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Figure V.2 : Evolutions de la transconductance g_ en
fonetion du dopage et de la tenstonde

polarisation grille-source correspondant
d un courant de l'ordre de IDSS/Z'
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Figure V.3 : Evolutions de la conductance de sortie g
en fonection du dopage et de la tension dcez
polarisation grille-source correspondant d
un courant de l'ordre de IDSS/2'
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Figure V.4 : Evolution de la capacité grille-source Cgs
(intrinséque) en fonction du dopage et de
la tension de polarisation grille-source
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Ingg/g‘

or-—-—-—--
-
O"‘




-~ 143 =~

} Cgd

pF
12- |
09- ND/1017 cm-—3
@ 35
.()(5" :2.55
1.5

.7

o) | Vds

0 5 10 V

Figure V.5 : Evolutions de la capacité grille-drain C_;
(intrinséque) en fonction du dopage et g

de la tension de polartsation grille-source
correspondant 4 un courant de l'ordre de

IDSS/Z.
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Pour ces deux raisons, il apparait de maniére é&vidente que la puissance

consommée dans la charge est nécessairement inférieur 3 1/8 I si l'on

v
DSS BR’
veut conserver un minimum d'amplification de puissance.

L'impératif d'avoir g4 pas trop faible et CS la plus faible possible
étant posé, il importe de remarquer qu'il est indispensable d'avoir une

excellente transconductance gy pour conserver un gain de valeur appréciable.

Nous allons examiner, maintenant, quelles dispositions technologiques

sont susceptibles de réaliser toutes ces conditions.
V.2.1 - Couche active et interface avec Le substrat.

Le choix de la largeur Z du TEC est établi, pour une fréquence donnée
de fonctionnement, de maniére 3 minimiser les effets de propagation transver-

sale et les effets capacitifs en entrée et en sortie.

N

Le produit N X a doit &@tre choisi par rapport & la 'fourchette! des

D

valeurs de IDSS/mm optimales pour la puissance potentielle de sortie de

saturation, comme nous l'avons vu précédemment, c'est d& dire aux alentours de
300 mA/mm. Il reste, alors, & définir ND et ensuite d en tirer par déduction

la valeur de a.

Voyons sur un exemple précis comment peut &tre orienté le choix de ND.
Cet exemple est celui d'un TEC présentant, comme celui que nous avons simulé

au chapitre IV, une largeur de grille Z de 600 ym et un courant IDSS de 160 mA

(soit 267 mA/mm) et une longueur de grille lg de 1 um. Notre modélisation nous
a donné, pour cette structure, les valeurs des paramétres petit

signal, pour un courant de polarisaton égal 3 I___/2. Les figures V.2, V.3,

DSS
V.4 et V.5 représentent, respectivement, les valeurs de g gd, Cgs et ng en
est pris comme paramétre

fonction de la tension drain-source V 3 le dopage N

DS

tout en conservant la méme valeur du produit ND X a.

D

Les constatations suivantes peuvent &€tre faites :

1°) - Comme le montre la figure V.2, g, est fortement dépendant de N, et 1'obten-
tion d'une valeur élevée de ce paramétre passe par le choix d'un dopage élevé et,
par conséquent, d'une épaisseur de couche active faible. Il s'agit 13 d'un résul-

tat bien connu et largement vérifié dans la pratique.
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2°) - La figure V.3 fait apparaitre que g, est pratiquement indépendant de Ny-
Ce résultat n'est pas surprenant. En effet, il est reconnu depuis longtemps
[27] que g, est une fonction légérement croissante de Ny, de a et de la mobili-

té, cette derniére étant, elle méme, une fonction décroissante de ND. Ici,
le produit ND X & est maintenu constant, il est donc logique que g4 ne varie

presque pas avec ND.

3°) - Les figures V.4 et V.5 montrent une forte dépendance des capacités Cgs et

Cg q par rapport a ND' Ces capacités sont d'autant plus élevéesque N_ est grand.

D

A l'issue de ces remarques, il apparait que le choix de ND doit néces-

sairement passer par un compromis. Il sera nécessaire de prendre N_ fort pour

disposer d'un &, donnant un gain substantiel. Par contre, on aura ?ntérét a
prendre ND faible pour minimiser ng qui intervient d'une part dans la capacité

de sortie de TEC et d'autre part en tant qu'élément contre-réactif entre la

sortie et l'entrée.

Mais le choix de N_ n'aura que peu de répercussions sur g g donc sur la résistance

D
paralléle de sortie.

Une illustration de ce compromis a été fournie par les travaux de H.M.
Macksey [ 63 ]J. Celui-ci a expérimenté, 3 10 et 15 GHz, en imposant un gain de
4 dB, un grand nombre d'échantillons dont il a fait varier le dopage mais aussi
le courant IDSS par variation de 1'épaisseur du canal.

Tobus ces échantillons présentaient une méme longueur (0,6 um) et une méme

17 -3

largeur (300 ym) de grille, La valeur N_ = 1,6 x 107 cm =~ s'est révélée &tre

D
optimale pour avoir le maximum de puissance en sortie (3 4 dB de gain), dans une

plage de courant I comprise entre 90 et 120 mA, c'est d dire assez proche de

DSS
la valeur classique de 300 mA/mm.

Aﬁrés avoir examiné l'influence de la couche active proprement dite, voyons
maintenant 1'importance que peut avoir l'interface entre cette couche et le
substrat. Il s'agit d'un probléme trés important et ardu en raison de la variété
des technologies utilisées : épitaxie ou implantation, substrat pur ou compensé,

présence ou non d'une couche tampon ...

Ces aspects technologiques influent beaucoup sur le comportement du canal

et sur l'étendue de son extension vers le substrat.
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Figure V.6 : Influence de la longueur de grille sur la

transconductance et Zg conductance de sortie
selon A. Cappy (modélisation) [27].
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Figure V.7 : Influence de la longueur de grille sur les

-

capacités grille-drain et grille-source
(intrinséques), selon A. Cappy (modélisa-
tion) [27].
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Ainsi, la présence des pidges d'interface résultant de la présence
d'atomes de chrome de compensation est la cause d'un confinement du canal
" dans la couche active ; une couche tampon présentant une mauvaise mobilité
entraine un résultat similaire. Ces effets font, au Laboratoire, l'objet
d'une &tude particuliére [28]. Une modélisation bidimensionnelle trés compldte
a montré, qu'en régle générale, le confinement du canal entraine, aux polarisa-

tions donnant IDﬁg /2, une diminution des valeurs de g, et gy. Il semble

IDSS
donc que, dans le cas d'un TEC de puissance, on ait intérét 3 disposer d'une
technologie permettant au canal de ne pas rester confin€ dans la seule couche
active mais de s'élargir vers le substrat pour les tensions grille-source
moyennes et importantes ; de plus, cette technologie requiert une haute qualité
d'interface assurant aux porteurs des propriétés de transport aussi bonnes que

dans la couche active.
V.2.2. - Longueur et recess de grille.

Les conséquences favorables sur les performances en petit signal de la
diminution de la longueur lg de la grille ne sont plus 3 démontrer. Lorsque lg
diminue, la transconductance g, et la conductance de sortie g4 augmentent,
alors que les capcités Cgs et ng diminuent.

A titre de rappel, nous donnons sur les figures V.6 et V.7, des exemples
d'évolutions de ces paramétres obtenues au Laboratoire avec la modélisation

de Cappy [27].

L'augmentation de g et la diminution de Cgs permettent d'augmenter consi-
dérablement la fréquence de coupure fT et, par conséquent, la montée en fréquence
du TEC. Il faut cependant ne pas perdre de vue que la diminution de lg contribue
d une augmentation de la résistance parasite d'entrée du transistor ; 1'inconvénient

de la mininution de lg apparait aussi en ce qui concerne la tension de claquage

qui risque d'étre abaissée comme l'ont montré les travaux de R. Wroblewski [53].

Le recess de grille parait &tre aussi un élément de technologie important
concernant le probléme du gain et de la compression. Les travaux de Macksey [63]
portant sur l'influence de la profondeur du recess ont montré, qu'a 15 GHz et
pour le dopage ND de 1,6 x 10l7 cm-s, un; profondeur optimale pouvait &tre
trouvée assurant, au prix d'une légére perte de gain en petit signal, une nette
augmentation de la puissance de sortie a saturation (la grille ayant, comme il

a été décrit ci-dessus, une longueur de 0,6 um et une largeur de 300 um).
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I1 semble que cette amélioration procurée par l'optimisation du recess
n'est pas seulement liée au probléme du claquage mais qu'un certain rdle est
joué au niveau de 1'impédance de sortie : les mesures effectuées par Macksey
sur les échantillons ont, en effet, montré une augmentation de la conductance
de sortie g, avec la profondeur du recess. Le fait que gy ait une valeur plus
élevée constitue une raison valable pour expliquer l'amélioration du comporte-

ment 3 haut niveau de puissance.
V.2.3 - Capacitis interélectrodes de métallisation.

Les rdles des capacités liées aux plots de métallisation des &lectrodes,

sur la puce, doivent aussi &tre envisagés.

Il y a 4'abord la capacité Céd entre la métallisation de grille et celle

de drain. Cette capacité s'ajoute 3 la capacité intrinséque C_, et, comme elle,

gd
intervient d'une part dans 1'impédance de sortie du TEC et, d'autre part, comme
&€1lément contreréactif entre l'entrée et la sortie du TEC, il est donc important

de minimiser Céd comme C_ .. Sa variation en fonction de la distance grille drain

lgd et de la longueur deggrille lg a été étudiée par R.A. Pucel [64]. La figure
V.8 en donne un apergu. Il apparait 13 aussi, qu'une grille courte est bénéfique
et que la distance lgd doit &tre supérieure 3 2,5 ym si l'on veut que Céd soit
inférieure & 1pF/cm de largeur.

Il y a, par ailleurs, la capacité Cds entre les métallisations de drain
et de source. Cette capacité a aussi été étudiéepar Pucel. La figure V.9 résume
1l'essentiel de ses variations avec la dimension longitudinale 1s de ces métalli-
sations et la distance lsd entre source et drain. Cette capacité intervenant
directement en sortie du TEC, il est important de la minimiser en réduisant le

plus possible 1ls et 1lsd.
V.2.4 - Inductances des §ils de connection.

L'inductance Ld du fil de connection de l'électrode de drain n'a pas un
rdle déterminant ; elle entre naturellement dans:l'impédance de charge que voit
le TEC et entraine simplement que cette derniére soit un peu moins selfique pour

assurer la condition d'adaptation.

Il en est d peu prés de méme pour l'inductance Lg du fil de connection
de 1l'électrode de grille qui constitue le plus souvent une partie de la réactance

qui placée en série avec l'entrée du TEC permet 1l'adaptation de celle-ci.
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Par contre, la self de source Ls a un rdle beaucoup plus.critique comme

nous l'avons montré au chapitre IV.

Avec une valeur trop importante elle est cause d'une consommation impor-
tante de puissance par l'entrée du TEC et d'un transfert direct de puissance
de l'entrée vers la sortie. Ces deux effets aboutissent au méme résultat :
l'abaissement du gain. Il faut donc chercher d minimiser LS. La technique du
"trou métallisé" est, 3 cet égard, trés intéressante et est d'une pratique cou-

rante.

CONCLUSION.

La technologie d'un TEC de puissance, selon notre analyse, doit &tre telle
que la transconductance g, soit la plus élevée possible et que, simultanément,
la conductance de sortie gy présente une valeur assez élevée et la capacité

de sortie CS une valeur trés faible.

Parallélement, le réseau des caractéristiques statiques doit offrir
une puissance potentielle importante et, pour ce faire, le produit IDSSXVBR

doit &tre élevé. -

La discussion ci-dessus a permis de dégager un certain nombre d'indications
le dopage ND de la couche active doit &tre de l'ordre de 1,5 X lOl7 cm~3 et il

faut assurer un courant optimum I de 300 mA/mm ; lalongueur de la grille lg

DSS
doit €tre courte ; le recess de grille doit avoir une profondeur conséquente ;
l'environnement du bord de grille cSté drain doit &tre particuliérement soigné

et les métallisations des électrodes de grille et drain minimisées pour que la
capacité de sortie du TEC soit faible ; l'interface couche active-substrat doit
étre de qualité pour permettre une extension de la section du canal aux valeurs
élevées de VgS ; enfin, parmi les éléments parasites d'encapsulation il faut
attacher un soin particulier & 1l'inductance de connection de source qui doit &tre

trés faible.

I1 n'en demeure pas moins que ces indications doivent &tre envisagées avec
circonspection et qu'elles nécessitent une réadaptation pour chaque gamme de

fréquence.
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CoNCLUSION.

L'utilisation d'un modéle physique du fonctionnement grand signal a
permis l'investigation des principaux phénoménes impliqués dans ce mode de

fonctionnement.

La confrontation des résultats théoriques avec ceux de 1l'expérience a
été effectuée 3 tous les niveaux possibles et il s'est avéré que l'outil
théorique se comporte d'une fagon satisfaisante en ce qui concerne la descrip-
tion des mécanismes physiques impliqués dans le fonctionnement en puissance du
TEC. Le seul point délicat se situe au niveau de la définition la plus exacte
possible des éléments parasites entourant le TEC intrinsdque. Leur investigation
est, dans bien des cas opératoires, trés importante ; aussi 1'incertitude de
leur définition peut apporter sur le plan quantitatif une certaine marge d'erreur ;
néanmoins, sur le plan qualitatif, notre modélisation, est tout 3 fait valable et

apte d décrire les tendances de comportement.

L'analyse du comportement en puissance du transistor nous a permis

une meilleure compréhension sur bien des points :

- le dimensionnement du réseau de caractéristiques donc,
les valeurs du courant drain maximum et de la tension de claquage au pincement,
sont des éléments indispensables pour faire un bon TEC de puissance mais non

suffisants.

- Le gain et la compression sont des notions qui nécessitent
autant d'attention sous peine de ne pas pouvoir bénéficier de la potentialité

de puissance d'un large dimensionnement du réseau de caractéristiques.

- Il y a, de maniére générale, incompatibilité entre un gain
en petit signal trés élevé et un bon comportement en puissance ; la compression

étant d'autant plus énergique et rédhibitoire que le gain petit signal est grand.
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- Un bon comportement & niveau élevé nécessite une relative
continuité des conditions d'adaptation de sortie lorsqu'on passe du fonctionne-

ment petit signal, au fonctionnement grand signal.

- Cet impératif suppose, en petit signal, une conductance de
sortie assez élevée et une capacité de sortie la plus .faible possible ; la
transconductance étant la plus grande possible pour assurer un gain appréciable.
Ce critére est essentiel et sa méconnaissance est, d nos yeux, la raison princi-
pale du mauvais comportement de TEC qui semblent offrir de larges possibilités

en excursion de courant et de tension.

- La mise en avalanche du TEC aux tensions drain-source élevées,
ne présente aucun avantage et aboutit, au contraire, 3 une détérioration des
performances, ce qui confirme la nécessité d'avoir une tension de claquage, au

pincement, trés é&levée.

- Enfin, bien que les performances semblent assez peu sensibles
d la valeur présentée par l'impédance de charge aux fréquences harmoniques, un
léger avantage est procuré par le circuit ouvert dans le cas, trés fréquent,

ol la compression du gain résulte d'un écrétage en tension.

En ce qui concerne les aspects technologiques, la discussion effectuée,
d propos des implications de notre analyse du fonctionnement grand signal, a

permis de dégager plusieurs indications essentielles :

- la potentialité d'une puissance élevée implique toujours
P P Dilq J

que la condition classique d'un courant ID S de 1'ordre de 300 mA/mm de largeur

S
de grille soit remplie.

N 7T -
- Un dopage de couche active de l'ordre de 1,2 & 1,5 X lOl cm 3
semble assez optimum pour les fréquences n'excédant pas 15 GHz. Il en résulte

une épaisseur de couche active assez faible.

- Une faible longueur de grille et une interface couche active-
substrat de qualité et d haute mobilité sont deux conditions essentielles pour

disposer d'une conductance de sortie assez élevée.

- Les moyens de minimiser la capacité de sortie résident surtout

dans la réduction des capacités liées aux métallisations de grille et de drain
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et 3 1l'éloignement de la grille par rapport au bord du recess et par rapport

au drain.

Ces indications paraissent déjd bien établies par les observations
faites soit au CHS, soit dans d'autres Laboratoires, mais, de nombreux essais

technologiques demeurent encore nécessaires pour les approfondir.

Pour terminer, rappelons que les conclusions de l'ensemble de cette
étude ont une portée s'étendant jusqu'd environ 15 GHz et que la prévision
du comportement en puissance pour des fréquences supérieures nécessiterait
un aménagement de notre modélisation en modifiant les équations phénoménolo-
giques de fagon 3 tenir compte des termes de dérivées temporelles qui ont &té

négligés comme nous l'avons indiqué au chapitre II.

-
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RESUME

Les transistors a effet de champ a 1'Arséniure de Gallium
(TEC AsGa) occupent une part de plus en plus importante du marché des
composants de puissance hyperfréquences. Leur’ utilisation est actuelle-
ment possible jusqu'a 20 GHz et est envisagée pour des fréquences
supérieures dans un avenir proche. Cette montée en fréquence et en
puissance nécessite une définition et une optimisation trés rigoureuses
des parametres technulogiques du T.E.C. AsGa qui passc par une
connaissance la plus approfondic possible des mécanismes physiques de
son foncticnnement en régime dynamique a haul niveau. Cette préoccupa-
tion constitue 1'objet, du présent travail. Celui-ci s'appuie sur une
modélisation numérique originale & caractére trés physique puisque
reposant sur une description du fonctionnement du T.E.C. avec les
équations phénoménologiques des divers effets en présence. Cette
modélisation a permis  dtanalyser  les mécamsmes  d'adaptation, les
limitations responsables de la compression du gain et de la puissance
de sortie a saturation, le réle des bharmoniques, 1'influence de
1'avalanche et les principaux aspects de la montée en fréquence. Elle a
conduit A des propnsitions concernant la technologie, a été glotalement
validée par une corifrontation expérimentale effectuée au Centre
Hyperfréquences et Semiconducteurs el dans le cadre d'une étroite
collaboration avec le Llaboratoire d'Electronique et de Physique
Appliquée (Groupe Philips).
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