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LISTE DES SYMBOLES

. transconductance extrinséque

SMext, SMe
gm, gm;;,, : transconductance intrinséque
Cos : capacité grille-source
Ced . capacité grille-drain
gd : conductance de drain
Ry . résistance de source
Rp . resistance de drain
Rc . résistance de canal
Rm . résistance de métallisation de grille
Rg . résistance hyperfréquence de grille
¢ : temps de retard sous la grille
Hy; : gain en courant de court-circuit extrinseque
MAG . gain maximum disponible
Fc . fréquence de coupure maximale en courant
Ftext . fréquence de coupure extrinséque définie par extrapolation a -6 dB/oct du
gain en courant Hy,
Fmax . fréquence de transition du gain maximum disponible
Lg . longueur de grille
a, Np . épaisseur et dopage de la couche active
Ko . mobilité en champ faible de la couche active
w . largeur de grille
I(t) . courant instantané
Iy . courant moyen
i(t) : courant instantané centré
I4, Idg : courant drain obtenu en régime stationnaire
idg(t), ige(t) : courants instantanés filtrés de drain et de grille
Vesint : tension interne appliquée a I'électrode de grille [Vgs;y = Vgs - ¢ ]
Vds, vd . tension appliquée a I'électrode de drain
1g4(t), ig(t) @ courant instantané de déplacement sur I'¢lectrode de grille
ig(t) : courant instantané de drain centré [ ig(t) =1I4(t) - I ]

V1), Vss(t) : tension instantanée appliquée sur I'électrode de grille
Vp(t), Vps(t) : tension instantanée appliquée sur le drain

Ry : résistance introduite entre drain et source






PO
P1,P2,P3

. puissance obtenue en continu

. puissance obtenue respectivement a la fréquence fondamentale, a
I'harmonique 2 et a 'harmonique 3

. énergie cinétique de l'électron
: résultat du courant I(t) intégré durant un temps t

: moyenne temporelle du courant défini précédemment

. intensité spectrale de bruit a fréquence nulle

: nombre moyen d'électrons entrant dans le contact ohmique de drain durant
I'intervalle de temps 1

: nombre moyen d'électrons sortant du contact ohmique de drain durant 1

: bande passante

. constante de Boltzmann

. coefficients caractérisant les fluctuations du courant de bruit de drain, de
grille

. coefficient de corrélation
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INTRODUCTION

C'est en 1952 que Schockley a décrit le premier le principe de fonctionnement
du transistor a effet de champ (TEC) reposant sur l'existence d'un canal conducteur
dont la conductance peut étre modulée par l'application d'un champ électrique
perpendiculaire a la direction du courant. S'inspirant de la géométrie du tube a vide, il
réalisa un transistor a effet de champ a jonction (JFET) en technologie Silicium utili-
sant des jonctions P-N comme électrodes de grille [1]. Trés rapidement, des
améliorations dirigées vers une utilisation du TEC a des fréquences de plus en plus
élevées ont conduit a I'élaboration du transistor & effet de champ a barriére Schottky
(MESFET) réalisé sur Arséniure de gallium (GaAs) dont la structure planaire et les
propriétés sont trés bien connues.

Par la suite, 1'évolution des procédés technologiques, I'exploitation de nouvel-
les idées telles que la différence de gap entre deux semi-conducteurs (GaAlAs
n+/GaAs par exemple) qui entraine la formation d'une hétérojonction ont permis
l'apparition du transistor a effet de champ a gaz bidimensionnel (TEGFET) [2-3]. En
effet, a l'interface du c6té du matériau intrinséque a petit gap se forme un gaz
d'électron a mobilité élevée de nature 2D et qui forme le canal conducteur. Le
confinement du gaz 2D dans le puits de potentiel de faible largeur et les bonnes
propriétés électroniques du GaAs nid (vitesse, mobilité) ont permis l'obtention de

transconductances élevées.

Les différentes performances des MESFET et TEGFET en font les composants
fondamentaux employés pour la réalisation de nombreuses fonctions analogiques
hyperfréquences (amplification faible bruit, source de puissance...) ainsi que les
éléments de base des circuits intégrés logiques et analogiques utilisés dans des
domaines tels que les télécommunications, l'avionique...

Depuis lors, on n'a pas cessé d'en accroitre les performances pour au moins
deux raisons. La premicre est liée au progrés de la technologie notamment aux moyens
pour la mettre en oeuvre (masqueur électronique). La réalisation de TEC utilisant des
longueurs de grille largement submicroniques (0.2 pm) est actuellement bien maitrisée.
La réduction de la longueur de grille trés en dega du micron permet de réduire la
capacite Cgs et de bénéficier des effets de survitesse liés a la dynamique non
stationnaire et donc d'obtenir des fréquences de coupure intrinséques en courant
élevées (f, ~gm/Cgs~ v /Lg).
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Figurei.l
Schéma de la structure d'un transistor a effet de champ.




Parall¢lement, de nombreuses modélisations de TEC ont été développées.
Beaucoup de ces travaux ont porté sur l'analyse physique des phénomeénes se produi-
sant dans la couche active semi-conductrice. On recense trois catégories de modeles :

- les modéles analytiques reposant sur des calculs selon 1 dimension mais
limités dans leurs champs d'investigations [4-5],

- les mode¢les bidimensionnels de type microscopique [6-9] ou hydro-
dynamique [10-15] qui permettent d'obtenir une description presque rigoureuse de tous
les phénoménes mis en jeu,

- les modéles quasi-2D [16-18] utilisant un certain nombre d’hypothéses simpli-
ficatrices nécessitant de ce fait des temps de calcul beaucoup plus limités.

Bien que certains modéles décrivent l'influence de parameétres technologiques
ayant trait & la structure de réalisation du TEC (les caractéristiques du creusement du
canal en particulier), nous avons voulu dans ce travail, prendre en compte 1'ensemble
du processus technologique permettant la réalisation du composant et essayer d'évaluer
son role sur les performances du TEC qu'il permet de réaliser.

Pour préciser un peu mieux l’obje‘ctif poursuivi, nous avons représenté figure
i.1, le schéma détaillé d'un TEC tel qu'il est réalisé aujourd’hui en utilisant les procédés
d'élaboration les plus évolués. Nous pouvons remarquer que la géométrie de la
structure est relativement complexe et s'écarte de celle utilisée dans beaucoup de
simulations actuelles. De ce fait, une évaluation réaliste des transistors ne pourra se
faire qu'en prenant en compte tous les parameétres essentiels caractérisant la techno-
logie utilisée soient :

- les caractéristiques exactes des contacts ohmiques de source et de drain,

- I'épaisseur et le dopage de la couche de contact,

- 1a nature, le profil de dopage et l'épaisseur de la couche active avec laquelle
le transistor a été réalisé,

- 1a valeur du "potentiel de surface" correspondant suivant le cas a l'interface
semi-conducteur-air ou semi-conducteur-diélectrique,

- le. dopage (résiduel ou intentionnel) de la couche tampon et les caractéris-
tiques de l'interface couche active-couche tampon,

- la forme du recess (profondeur, distance début de recess-grille, distance
grille-fin de recess, planéité du contact grille-semi-conducteur),

- - la longueur de grille, sa forme (grille trapézoidale, grille en "T" ou champi-

gnon)
- I'influence de la couche diélectrique de passivation.
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Nous pourrons analyser les performances du TEC en observant 1'évolution des

grandeurs suivantes :

- les quatre paramétres clés soient :
- la transconductance gn,
- 1a capacité grille-souce Cgs,
- la capacité grille-drain Cgd,
- la conductance de drain gd,

- le temps de transit des porteurs sous la grille 7,

- les différents éléments extrinseques d'acces soient Ry, R, Rg,

- les différentes fréquences de coupure soient :

- la fréquence de coupure maximale en courant Fe=gm/(27Cg),
- la fréquence de coupure du gain en courant | hyg 12: F Loxts
- la fréquence de coupure du MAG : Fmax,

- les caractéristiques de bruit du composant avec la possibilité¢ d'accéder aux
sources de bruit de drain et de grille, au coefficient de corrélation et a son facteur de
bruit,

- I'ensemble des non-linéarités présentées par le transistor qui détermine la
puissance maximale qu'il peut délivrer, les taux d’harmoniques et les conversions de

fréquences.

L'objectif de notre étude est, par un procédé de modélisation adapté, de
déterminer I'influence de tous ces paramétres (i.e. du processus technologique effecti-
vement utilisé) sur les performances globales du transistor. Le but final que nous nous
efforcerons d'atteindre dans ce travail sera d'accéder, pour un processus technologique
donné, a I'ensemble de ces caractéristiques.

Dans le premier chapitre, nous nous proposons de trouver et de développer une
méthode de modélisation & la fois précise et simple a mettre en oeuvre, qui puisse
prendre en compte tous les éléments d'un processus technologique. Pour atteindre ce
but, nous nous appuirons sur la double expérience que posséde notre laboratoire, d'une
part, dans la conception de méthodes de simulation des plus complexes au plus
simplifiées du transistor a effet de champ et d'autre part, dans la mise au point de pro-
cédés évolués de fabrication de ce composant.

Dans un second chapitre, nous nous efforcerons d'illustrer toutes les possibi-
lités de la méthode de simulation que nous avons retenue. C'est ainsi qu'aprés avoir

montré comment il était possible d'accéder a 'ensemble des caractéristiques statiques-

mats aussi dynamiques du composant, nous utiliserons la méthode mise au point, pour
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effectuer des simulations en régime non linéaire : amplification de puissance, multi-
plication de fréquences et détection. Nous aborderons enfin le probleme difficile de la
détermination des paramétres de bruit du composant.

L'étude effectuée dans le second chapitre sera réalisée sur un composant quasi-
idéal. De ce fait, il nous a paru intéressant d'é¢tudier dans quelle mesure, l'utilisation de
structures réelles fabriquées avec les technologies modernes, permet d'obtenir
effectivement ce type de performances. Nous étudierons donc dans le troisiéme
chapitre, tour & tour puis simultanément, en traitant le cas de structures élaborées
actuellement, l'influence de la grande majorité des parametres technologiques les
caractérisant. .

Enfin, dans le quatriéme et dernier chapitre, nous confronterons les résultats
obtenus a partir de notre procédé de simulation a 'expérience, en étudiant les résultats
obtenus soient sur des MESFET et des TEGFET pseudomorphiques de structures
relativement optimisées, soient sur des structures d'essais réalisées spécifiquement

pour vérifier nos méthodes théoriques.
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INTRODUCTION

Nous exposerons dans ce chapitre, la méthode de modélisation qui nous a
semblé la plus adaptée pour tenir compte au maximum de l'ensemble des procédés
intervenant dans la réalisation d'une structure a effet de champ et essayer ainsi, de
respecter le cahier des charges que nous avons établi précédemment. Pour décrire les
propriétés d'un transistor a effet de champ, notre choix s'est porté sur une méthode de
modélisation microscopique du composant. La mise en oeuvre de ce procédé de
simulation sera explicitée dans ce chapitre.

I.1 JUSTIFICATION DU PROCEDE DE SIMULATION D'UN TRANSISTOR
A EFFET DE CHAMP UTILISE DANS CE TRAVAIL

La méthode de simulation que nous allons développer doit posséder les carac-
téristiques suivantes :

- pouvoir traiter tous les types de structures aussi complexes soient-elles,

- permettre de calculer toutes les performances du composant avec une préci-
sion suffisante,

- étre simple a utiliser et de ce fait conviviale et utilisable en temps réel, avec
un coit d'exploitation négligeable et des temps de calcul raisonnables,

- étre aisément modifiable de fagon a prendre en compte éventuellement les
phénomenes additionnels li€s a une technologie donnée ou 1'amélioration de nos con-
naissances sur les parametres des matériaux utilisés.

Il nous semble que la solution la plus adéquate pour répondre a ces contraintes

physiques et numériques consiste a choisir un modele de type microscopique. En
effet ‘
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- ce procédé est certainement celui qui décrit le plus justement la réalité
physique en prenant en compte les phénomenes se produisant réellement dans la
structure (notamment le caractére non stationnaire du transport électronique),

- il présente en outre, l'avantage de tenir compte en chaque point du semi-
conducteur de la distribution énergétique des électrons, contrairement aux méthodes
basées sur une dépendance des parametres de transport en fonction uniquement de
'énergie moyenne des porteurs,

- il permet au moins théoriquement le calcul du bruit engendré par le compo-
sant.

Cependant, on attribue en général a ce type de méthode, un certain nombre
d'inconvénients qu'il nous faut ici résumer :

- les erreurs statistiques résultant du nombre nécessairement limité d'électrons
simulés, du bruit important engendré par le composant et des fluctuations internes
élevées du champ électrique (et éventuellement, les non-linéarités qui en résultent sur
les caractéristiques du transport électronique) sont, dans un certain nombre de cas ou
de conditions de fonctionnement, prohibitives.

- les temps de calcul sont trés importants et de ce fait, les cotits d'exploitation
rendent illusoires une utilisation systématique du composant.

11 faut cependant souligner qu'aujourd'hui, toutes ces difficultés sont ou sont en
passe d'étre résolues grace aux progres informatiques. Les stations de travail utilisant
une architecture RISC 6000 comme celles que nous avons utilisées, ont d'ores et déja
des disponibilités élevées mais 'utilisation des techniques de parallélisme devrait dans
l'avenir, augmenter encore ces possibilités, d'autant plus que le principe d'une
simulation microscopique est trés simple (le nombre de ligne du programme est
souvent tres faible) et que la seule difficulté est d'effectuer trés rapidement un calcul
répétitif (étude du mouvement de chaque particule dans le systéme). Notons par
ailleurs, que dans ce type de procédé, les temps de calcul croissent généralement
linéairement avec le nombre de phénomenes introduits (ce qui est rarement le cas
lorsque 1'on essaie de résoudre les équations de I'électrocinétique ou la complexité croit
beaucoup plus rapidement avec le nombre d'effets traités).






16

1.2 DESCRIPTION DE LA METHODE MICROSCOPIQUE

Pour simuler un composant, il faut pouvoir décrire les propriétés de transport des
électrons dans la couche active du transistor. L'évolution temporelle des électrons de la
bande de conduction résulte a la fois de l'action extérieure du champ électrique
appliqué et de l'effet des collisions relatif a la présence du réseau cristallin. Sa des-
cription nécessite la résolution self-consistante de 1'équation de Poisson et de 1'équation
de transport de Boltzmann (ETB). C'est le principe de lda méthode de Monte Carlo, la
plus rigoureuse, qui consiste & suivre le mouvement stochastique du vecteur d'onde k
représentatif de I'état de I'électron dans I'espace réciproque en tenant compte a chaque
instant de l'effet déterministe du champ électrique et de l'effet des collisions. Les
collisions subies par les porteurs se caractérisent par des densités de probabilité par
unité de temps. Les principaux types de collisions généralement prises en compte sont
[1] : les collisions sur phonon optique polaire, les collisions de type intervallée, les
collisions sur phonons acoustiques, les interactions dues aux impuretés ionisées,
I'interaction piézo-€lectrique, les collisions sur phonons optiques non polaires,
I'interaction d'alliage pour les matériaux ternaires.

Pour des raisons de simplicité de mise en oeuvre et dans le but d'économiser du
temps calcul et de I'espace mémoire, nous avons utilis¢ une méthode simplifiée, en
introduisant des interactions équivalentes caractérisées par des fréquences
d'interactions dépendant de I'énergie individuelle de chaque électron, mais 1'ensemble
des parameétres utilisés sont ajustés de fagon a obtenir, dans les cas les plus simples
(matériau en volume), des résultats conformes a ceux produits par la méthode de
Monte Carlo en ce qui conceme la distribution électronique, 1'évolution de la vitesse
moyenne <v> et de I'énergie <e> en fonction du champ électrique.

I.2.1 Simulation de la dynamique électronique

Le calcul de la dynamique électronique s'effectue suivant un procédé classique
basé sur l'utilisation d'un modele deux vallées supposées paraboliques caractérisées par
des masses effectives m; et m;.
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Parametres GaAs Gag gAlg ,As Gay gs5Ing 15As
Masses alfsctives m*=0.067 me m*=0.080 me m-*=0.060 me
m; *=0.35 me m; *=0.222 me m; *=0.220 me
Gap d'énergie intervallées
AEp, eV 0.3 0.234 0.408
Mobilité faible champ en
l'absence de dopage 7000 5000 8400
Lo cm?/V.s
Gag gAl 2As/GaAs | Gay gsing 15As/GaAs | Gag gAly ,As/Gag gsIng 15As
AE,. &V) 0.153 0.137 0.289

Notes : le matériau Ga, 4sIn, ;sAs est considéré comme non contraint.

me : masse de ['électron.

Tableau I-1

Principaux parametres caractérisant les matériaux utilisés dans la simulation.
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Au sein de chaque vallée, I'électron peut subir trois types d'interactions :

- une interaction faible redistribuant au hasard la direction de la vitesse de
I'électron ; l'intervalle de temps moyen séparant deux interactions est donné par les

relations suivantes :

E-Mr (11)
q

¢électron léger : 1T, =

. T -14
électron lourd : 1., = m2 avec Tmy =5.1070"% s 1.2
M =0.3+3(e+Aep)) m2 (12)

et € en eV
- une interaction forte redistribuant 1'énergie & une valeur trés voisine de
I'énergie thermique tirée suivant la distribution d'équilibre caractérisée par les temps

moyens suivant :

électron léger : 1o =14 = 10712 5 (1.3)

électron lourd : T = 073 Te2 ) avec Tgy =2.10712% s (1.4)
. +E+ e

et € en eV

- une interaction supplémentaire correspondant au passage pour les électrons
légers dans la vallée L et pour les électrons lourds dans la vallée T, les probabilités de
transition par unité de temps étant déterminées en fonction de 1'énergie de 1'électron de
fagon a obtenir une répartition électronique entre les deux vallées aussi voisine que
possible de celle obtenue par la méthode de Monte Carlo.

10714 :
assage ' -L : 1t = S st €> Ag € eneV 1.5
passag L™ (2.6 - 0.692) no NG
10714
assage L -T: Tip = S 1.6
p g Lr 0.03 (1.6)

Tous les parameétres précédents ont été choisis de fagon a obtenir des carac-
téristiques dynamiques moléculaires identiques a celles obtenues par la méthodologie
compléte de Monte Carlo. Les valeurs de m;, mzet Aery, utilisées pour les différents

types de matériaux étudiés dans le cadre de ce travail sont données dans le tableau I-1.
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Figure 1.1

Evolution de la vitesse moyenne v, des porteurs suivant l'axe Ox en fonction du champ

électrique appliqué suivant Ox pour le modele particulaire (trait plein) et le modéle de
référence Monte Carlo (traits pointillés).
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Figure 1.2

Evolution en fonction du champ électrique appliqué suivant 0x du pourcentage d'électrons
de la vallée I' qui ont une énergie cinétique suivant une direction perpendiculaire a
I'interface GaAlAs/GaAs supérieure a la discontinuité de potentiel AE,

pour le modéle particulaire (trait plein) et le modéle Monte Carlo (traits pointillés).
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A titre de comparaison, nous donnons sur la figure 1.1, I'évolution de la vitesse
moyenne dans le matériau GaAs en volume en fonction du champ électrique, obtenue
d'une part, avec la méthode Monte Carlo et d'autre part, avec la méthode particulaire.
Sur la figure 1.2, nous avons reporté en fonction du champ électrique suivant 'axe Ox,
la distribution énergétique obtenue par les deux méthodes des électrons de la vallée I,
qui ont une énergie cinétique suivant une direction donnée du semi-conducteur
supérieure a la barriére de potentiel AE, (et qui pourront de ce fait franchir une dis-
continuité de potentiel égale dans ce cas particulier a 0.3 Volt).

On peut noter sur ces deux exemples que les résultats donnés par la méthode
particulaire malgré sa simplicité sont trés voisins de ceux obtenus par la méthode

Monte Carlo.

L.2.2 Résolution de I'équation de Poisson

Le calcul du potentiel dans le composant s'effectue dans l'espace a deux
dimensions par l'intégration de 1'équation de Poisson en utilisant la méthode des diffé-
rences finies. Le systeme d'équations linéaires qui en est extrait est résolu par la
méthode F.A.C.R. (Fourier Analysis Cyclic Reduction) élaborée par R.W. Hochney
[2]. Cette technique, mise en oeuvre au laboratoire par M. Pernisek [3], a pour atout
principal de fournir trés rapidement la solution exacte de I'équation de Poisson (en
transformant le systéme d'équations matricielles en un systtme d'équations
arithmétiques des harmoniques obtenu par décomposition en série de Fourier du
systeme d'équations matricielles). Nous en rappellerons donc bri¢vement les conditions
d'utilisation et le déroulement du calcul. R

a) Conditions d'application

Apreés avoir défini la géométrie du composant selon une coupe transversale
paralléle a I'axe source-drain et orthogonale a la surface du semi-conducteur, il nous
faut I'insérer dans un maillage particulier. En effet, le domaine global de résolution de
I'équation de Poisson doit €tre rectangulaire Wy x Wy et tel que le nombre de mailles
élémentaires dans les deux directions soit une puissance de deux compte tenu de la
procédure de transformée de Fourier rapide.

N
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b) Conditions aux limites homogenes sur les cotés du rectangle

Trois types de conditions aux limites peuvent étre traitées :

- les conditions de Dirichlet ou le potentiel est imposé.

- les conditions de Neumann ou la composante normale du champ électrique
est nulle.

- les conditions périodiques ou le potentiel suivant 1'axe 0x (ou Oy) est pério-
dique de période égale a la dimension du rectangle suivant 0x (ou 0Oy).

La méthode F.A.C.R. permet de calculer les potentiels en tout point du
maillage avec des conditions homogenes sur chaque c6té du rectangle.

¢) Conditions aux limites non homogenes. Méthode de la matrice de capacité

La prise en compte des conditions aux limites non homogenes telles que :
- les potentiels fixés sur les électrodes
- les conditions de passage sur le champ électrique a l'interface (deux
milieux de permittivités différentes, présence d'une charge surfacique) définies par :
o 7
(D, -Dy) =0, @ < €2
(Ez =4 El) T=0 @ €1

(w]]

s'effectue par la méthode de la matrice de capacité. L'idée consiste a déterminer la
charge présente en chacun des points situés sur les électrodes (ou les interfaces) de
fagon a obtenir le potentiel fixé (ou le respect des conditions de passage a l'interface)
en ces méme points. La matrice de capacité, qui relie les charges sur les électrodes (ou
les interfaces diélectriques) aux potentiels, permet de déterminer les charges induites
par les conditions aux limites qu'il suffit alors d'ajouter, selon le principe de
superposition, a la distribution des charges initiale pour obtenir la "bonne" distribution
totale de charge et donc les potentiels corrects dans la structure.

Prenons l'exemple suivant pour illustrer la méthode de détermination des
potentiels. Soit VO le potentiel fixé sur I'électrode, une premiére résolution de I'équa-
tion de Poisson permet de calculer le potentiel en tout point de la structure y compris
sur les points de 1'¢électrode, notons V! le potentiel obtenu, la charge induite calculée
par la relation Aq = [C] AV ou AV = V0 — V1 est ajoutée a la distribution de charge
initiale. Une nouvelle résolution de 1'équation de Poisson permet alors d'obtenir la carte
correcte des potentiels.

Notons aussi que la matrice de capacité ne dépend que de la géométrie du composant.
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I.2.3 Différentes considérations nécessaires a la simulation d'un composant

I1 nous reste encore, pour définir entierement la simulation d'un composant, a
préciser comment seront pris en compte les collisions sur les surfaces libres, les
contacts ohmiques de source et de drain ainsi que les conditions de passage aux hétéro-
jonctions et la méthode de calcul du courant.

a) Conditions appliquées sur les surfaces libres

Les électrons dont les trajectoires viennent couper les limites du composant
(pourtour et contour du recess) subissent une réflexion diffuse, c'est a dire que le
vecteur vitesse peut prendre toutes les directions avec une égale probabilité.

b) Prise en compte des contacts ohmiques de source et de drain

Les contacts ohmiques sont pris en compte en créant des zones réduites entou-
rant les électrodes de source et de drain et dans lesquelles nous imposons a chaque
instant, 1'égalité entre la concentration des porteurs libres et un dopage de référence
dont la valeur dépendra de la qualité des contacts ohmiques. De plus, les porteurs
éventuellement créés pour respecter cette condition seront injectés a l'équilibre
thermique. |

c) Contact schottky de grille

Lorsque l'on polarise la grille suffisamment positivement, des électrons
peuvent éventuellement franchir la barriére de potentiel semi-conducteur-grille. Ils sont
alors comptabilisés et contribuent en premiére approximation au courant grille parti-
culaire, noté Iy.

d) Traitement des hétérojonctions et conditions de passage

Dans l'exemple classique de I'hétérojonction GaAlAs (N*)/GaAs, l'alignement
des niveaux de Fermi impose un transfert d'électrons du matériau GaAlAs vers le
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GaAs. La courbure qui en résulte du c6té du GaAs crée un puits de potentiel de faible
largeur. Lorsque la largeur du puits est de l'ordre de grandeur de la longueur de De
Broglie A (250 A), les effets quantiques donnent naissances a une suite de niveaux
d'énergie discrets a l'intérieur du puits de potentiel, en général, uniquement le long de
la direction perpendiculaire et a chacun d'entre eux, est attaché une sous-bande
d'énergie dans laquelle le mouvement d'un électron est bidimensionnel. La
détermination de ces sous-bandes d'énergie nécessite la résolution des €quations de
Schrédinger et de Poisson. Le degré de liberté perpendiculaire a l'interface étant réduit,
les électrons ne sont libres de se déplacer que dans les deux autres directions et se
comportent de ce fait comme un gaz 2D. L'ensemble des états dans le puits de potentiel
forme donc un systéme a 2 dimensions. L'existence des sous-bandes d'énergie donne
aux électrons la possibilité de transférer entre ces sous-bandes par l'intermédiaire des
collisions avec le réseau cristallin. I1 faut donc, pour déterminer complétement la
dynamique de l'électron, associer l'équation de Boltzmann aux deux équations
précédentes. C'est un probléme trés difficile qui n'est résolu que numériquement et
dans un certain nombre de cas limités moyennant des hypothéses simplificatrices.
Dans le calcul des probabilités d'interactions, la méthode de Monte Carlo tient compte
des électrons a4 2 dimensions et du couplage entre le systéme bidimensionnel et
tridimensionnel. En effet, sous l'action d'un champ électrique élevé, I'électron pourra
acquérir une ¢énergie suffisante et aura la possibilité de transférer en vallée satellite et
son mouvement deviendra tridimensionnel. Nous n'avons pas considéré dans la
simulation, de procédures permettant de tenir compte des électrons a 2 dimensions. Le
traitement des TEGFET GaAs/GaAlAs et GaAs/GalnAs/GaAlAs se fait d'une maniere
analogue a celui du MESFET en ajustant les paramétres des matériaux considérés, et
bien évidemment, en tenant compte des conditions de passage a travers les
discontinuités de potentiel créées par la présence des hétérojonctions.

| L'hétérojonction est caractérisée par une barriére de potentiel AE.. Le passage
d'un matériau vers l'autre se traduit par une conversion énergie cinétique-énergie
potentielle. Un électron se situant prés de l'interface du coté du matériau a petit gap (2)
ne pourra transférer dans le matériau a grand gap (1) que si son énergie cinétique cor-
respondante a la direction transverse a 1'hétérojonction est suffisante, et celle-ci sera
alors diminuée d'une quantité égale a la barriére de potentiel AE, si tel n'est pas le cas,
il est simplement réfléchi spéculairement par le mur que constitue la barriére de poten-
tiel. A l'inverse, 1'électron se situant prés de l'interface du coté du GaAlAs pourra éven-
tuellement transférer dans la couche GaAs, d'autant plus que ce transfert n'exige pas de
condition concernant son énergie cinétique et celle-ci augmentera alors de AE.. Nous
supposons en outre que le franchissement de I'hétérojonction ne s'accompagne pas d'un
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changement de vallée et donc la barriere de potentiel effective que voit un électron
positionné en vallée L a pour expression : AE; + Agr ! — Agrp 2.

e) Calcul du courant

La méthode de calcul du courant électronique de drain Id (ou de source Is)
consiste a faire la différence entre le flux d'électrons par unité de temps arrivant dans
les "mailles contacts ohmiques" du coté drain (ou de source) et le flux d'électrons par
unité de temps qui en sort. En régime stationnaire, le courant de drain et de source doi-
vent étre identiques.

2 (ne —ng)grain
= - (1.7)

ou t . temps d’ observation

I4

n. : nbre d'e” arrivant dans les mailles contacts ohmiques de drain pendant dt

ng : nbre d'e sortant des mailles contacts ohmiques de drain pendant dt

dt : pas de discrétisation temporelle

Une autre méthode valable uniquement en régime stationnaire (*) peut-étre
utilisée ; elle consiste a calculer le flux d'électrons traversant par seconde une section
du composant (S;), en sommant pour tous les n; électrons situés dans les mailles
adjacentes, la composante des vitesses perpendiculaire a la surface, suivant la relation :

Id =(ZiV_|_i ]S_] (18)
i=1

Cependant, lorsque I'on utilise une géométrie complexe pour les contacts
ohmiques (de type rectangulaire par exemple), le choix de la section du composant a
utiliser pose de nombreux problémes et nous avons donc préféré appliquer la premiére
solution.

Le courant de type capacitif, en régime dépendant du temps, est obtenu en
dérivant temporellement la charge portée par 1'électrode considérée.
La charge Q. est déterminée en utilisant le théoreme de Gauss appliqué a la surface
entourant 1'électrode.

* Dans le cas ou il n'en est pas ainsi, il faut tenir compte du flux additionnel lié au courant de déplacement.
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ORGANIGRAMME DE CALCUL DE LA DYNAMIQUE MOLECULAIRE

Initialisation
N
t=t+dt

Résolution de I'équation de Poisson

N

Pour  chaque électron i

Détermination du mouvement des électrons dans le composant

faire

Détermination du champ électrique local, au voisinage de i, (Ey, Ey)

|

- calcul de la vitesse :

vx(i,t) = vy(i,t-1) -

vy(i,t) = vy (i t-1) -

Calcul des paramétres de I'électron en tenant compte de la vallée ou il se trouve

q.cft E,
m;
q.dt

*

J
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- calcul de la nouvelle position :
x(i,t)=x(i,t-1) + v, (i,t)dt
yI, ) =y(@,t-1) + vy(i,t) dt

- détermination de |'énergie cinétique.

!
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Leap (1) = aaQte (t) (1.9)

1.2.4 Organigramme du programme de simulation

Nous conclurons ce chapitre par la présentation, au moyen d'un organigramme,
des grandes étapes du déroulement de la méthode de simulation que nous allons utili-

ser dans la suite de ce travail.

GRANDEURS D'ENTREE :
- description de la structure du composant (forme des électrodes, géométrie du

recess, présence ou non d'une couche de passivation, d'un potentiel de surface).

- nature et dopage des couches épitaxiées.
- parameétres caractérisant les matériaux utilisés ainsi que ceux associés aux

hétérojonctions éventuelles.
- polarisations appliquées sur les électrodes de source, de grille et de drain.

(Notons que ces grandeurs pourraient étre éventuellement fonction du temps).
- pas de discrétisation temporelle : dt
- temps total de simulation : tsim
- nombre total d'électrons : N

INITIALISATION :

- calcul des paramétres relatifs a la dynamique électronique.

- affectation d'une position, d'une énergie cinétique subdivisée en une fraction
d'énergie dans le plan x0Oy et une fraction d'énergie selon la direction 0z (déterminées
selon la statistique de Maxwell-Boltzmann) et d'un angle d'orientation de la vitesse a

chaque électron.
- calcul de la matrice de capacité.

GRANDEURS DE SORTIE :
Pour un jeu de polarisation donné, on détermine :

- les charges portées par chaque électrode,
- les courants sortant ou entrant des trois électrodes de source, de drain et de

grille.
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- 3 partir de I'évolution de ces différentes grandeurs pour différents points de
polarisations sur les trois électrodes, on peut déterminer le schéma équivalent intrin-
séque, comme nous le verrons dans le prochain chapitre.
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CHAPITRE I

ILLUSTRATION DES POSSIBILITES DE NOTRE PROCEDE DE
SIMULATION SUR UN TRANSISTOR DE STRUCTURE SIMPLIFIEE
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Figure 2.1

Caractéristique statique I4g = f (Vgs, Vds) obtenue pour le transistor de référence défini

" tableau II-1
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INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous nous proposons de montrer toutes les possibilités de la
méthode de simulation particulaire que nous venons de présenter. Dans ce but, nous
allons considérer l'exemple d'un transistor a effet de champ de structure, prise comme
référence, relativement simple (MESFET GaAs) dont les caractéristiques sont données
dans le tableau II-1 et montrer qu'a partir de notre procédé, il est possible au moins en
principe, de déterminer foutes les propriétés de ce composant et d'étudier son compor-
tement dans un circuit en régime linéaire et non linéaire. C'est ainsi que nous étudie-
rons en premier lieu, comment on peut accéder aux différents paramétres du schéma
équivalent du composant a partir de méthode quasi-statique et de méthodes dynami-
ques, et comment on peut aussi étudier la dépendance en fréquence de ces parametres.
Nous déterminerons ensuite les propriétés non linéaires du transistor et son comporte-
ment dans un circuit de production ou de conversion de puissance hyperfréquence
(amplification, multiplication de fréquence, détection). Puis a la fin de ce chapitre,
nous verrons également comment il est ou il devrait étre possible d'accéder au bruit de
fond présenté par le composant et déterminer son facteur de bruit.

II.1 DETERMINATION DES PARAMETRES INTERVENANT DANS LE
SCHEMA EQUIVALENT ELECTRIQUE

IL.1.1 Méthode quasi-statique

Cette méthode bien connue utilise les résultats obtenus concernant les
caractéristiques statiques I4 (Vg , V) représentées figure 2.1 pour le transistor de
référence (*). Elle consiste a déterminer les principaux éléments du schéma équivalent
intrinséque soient gm, Cgs, Cyq et gd en prenant les variations du courant ou de la

(*} Rappelons que notre procédé permet aussi de déterminer 1'évolution du courant grille (Ve Vo) et de la
charge portée par la grille Qu(Vgs Vo) Présentée par le composant.
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Caractéristiques du TEC simulé pris comme référence

Lc Lso
Lr
&=y
S t‘l’
7 — :
/E & Q
w
GaAs NID QO
L 0.64 pm e 0.264 pum
Ly, | 048 um L 0.2 um H 80 A
L, 0.28 um L o 400 A Lo | 400 A
e 240 A Np+ | 1.10*18 cm-3 " 300 A
a 480 A Np |7.10*7 cm3
Ls 800 A N¢ |3.10°8 em?3 p 1040 A
er 480 A en 720 A er | 1680 A
Vesine W Vds=1V Vds =15V Vds=2V
-0.3 658 708 730
Ids (mA/mm) -0.7 383 412 437
-1.3 19 95 111
-0.3 788 854 845
gm, (mS/mm) -0.7 639 665 674
-1.3 300 334 331
-0.3 0.785 0.766 0.772
Cgs (pF/mm) -0.7 0.536 0.545 0.550
-1.3 0.308 0.333 0.346
-0.3 0.049 0.05 0.049
Cgd (pF/mm) -0.7 0.053 0.05 0.05
-1.3 0.07 0.064 0.064
-0.3 116 70 63
gd (mS/mm) -0.7 63 50 49
-1.3 37 37 36
Ig. (mA/mm) -0.2 3.00 2.01 2.94
-0.3 0.22 0.05 0.16

Tableau II-1

Détermination par la méthode quasi-statique des principales caractéristiques €lectriques du TEC.
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CDQ VT CGS ] de
- @Im 2Qy mar{ 09 l
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%Lg Im=gm .exp(-jwTO.Vv
7 S
Figure 2.2

Schéma équivalent petit signal du transistor a effet de champ.



33

charge en fonction d'une variation de tension sur les électrodes autour d'un point de
polarisation donné et ceci apres un temps d'observation suffisamment long pour que le
régime stationnaire soit établi.

La transconductance et la conductance de drain sont définies par les relations
suivantes :

Ol ol
gm = avd g4 = Wd 2.1)
8S|vds=cste dslvgs=cste

Les capacités grille-source Cy et grille-drain Cyq représentent les variations de
la charge portée par la grille en fonction respectivement des variations des tensions Vgs
et Vgd.

_ Qg

C =& Coq =
IVeq

" (2.2)

17AY
8Slvgd=cste Vgs=cste

Un exemple de résultats obtenus est donné tableau II-1. L'application de cette
méthode nous conduit a faire les remarques suivantes

- Compte tenu de la structure simulée du transistor, les parametres gm et gd cor-
respondent aux valeurs extrinséques qui seraient obtenues pour le composant réalisé
dans la mesure ou sa géométrie et les caractéristiques des contacts ohmiques et des
états d'interfaces sont similaires a celles utilisées dans la simulation. Cependant, dans
de nombreux cas, les résistances d'accés sont sous-estimées (cf chapitre III) et les
valeurs observées pour gm et gd restent treés voisines des valeurs intrinseéques.

- La méthode quasi-statique ne permet pas de déterminer certains éléments intrin-
séques au transistor tels que la résistance R; et le temps de retard sous la grille noté 7,
et donc d'accéder a tous les paramétres du schéma équivalent intrinséque donné figure
2.2. |

- Enfin, le procédé statique ne permet en aucun cas d'étudier la tenue en fréquence

* des différents paramétres du schéma équivalent.

Il nous faut donc, pour essayer d'atteindre les objectifs que nous nous sommes
fixés et afin de résoudre ces problémes, utiliser d'autres procédés de simulation tels
que les méthodes "dynamiques" que nous allons maintenant décrire.
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II.1.2 Méthodes dynamiques utilisant I'application de tensions sinusoidales au
transistor

Remarque préliminaire

Il est souvent proclamé que les méthodes microscopiques ne peuvent étre utili-
sées en régime dynamique temporel compte tenu du fait que les fluctuations inhérentes
au procédé sont au moins aussi importantes que 1'évolution temporelle des signaux que
'on veut étudier. En régime stationnaire, une intégration temporelle permet d'éliminer
ou au moins de diminuer considérablement les fluctuations mais bien sir ce procédé ne
peut s'appliquer directement en cas d'étude en fonction du temps. Cependant, lorsque
I'on étudie la réponse du composant & une excitation harmonique, on s'intéresse essen-
tiellement a celle délivrée a la fréquence d'entrée et celle-ci peut donc €tre extraite du
signal de sortie bruité par une décomposition en série de Fourier. Cette opération
diminue considérablement les fluctuations dans la mesure ou elle agit comme un filtre
3 bande étroite centré sur la fréquence d'entrée (*) . Un tel procédé a été utilisé en
1980 par A. GHIS [1] puis plus systématiquement par I' .LE.F. [2-3] et nous 'avons
repris dans notre étude. Il permet la détermination dans le signal de sortie des deux
composantes (amplitude et phase) délivrées a la fréquence d'entrée par le transistor et
ceci avec une trés bonne précision.

Une autre fagon de procéder, peut-étre plus générale, serait de filtrer numéri-
quement sur une bande étroite Af le signal de sortie (soit i(t)) a la fréquence de 'excita-
tion (fy) en appliquant la transformation décrite par la relation suivante :

sin[ 2 fy(t- t')]
2n fl (t - t')

+00
iF(t)=J i(t") 2Af cos[2nfy (t-t")]dt’ (2.3)

avec f; : fréquence de coupure du filtre, f; : fréquence centrale du filtre et Af = 2f;.

(*) En pratique, le calcul des coefficients de Fourier n'est pas effectué sur un temps infini mais limité 3 une va-
leur T et de ce fait, la bande de filtrage n'est pas nulle mais approximativement de 1'ordre de 1/2xT. Pour des
valeurs réalistes de T (par exemple 100 ps), la bande de filtrage (environ 3 Ghz) est beaucoup plus faible que la
bande totale des fluctuations du signal obtenu dans les simulations (en premiére approximation égale & la fré-

- quence de coupure du bruit présenté par le transistor soit environ 500 Ghz) et I'on note que I'on peut couram-
ment obtenir des facteurs de réduction des fluctuations supérieurs ou égaux a 100.
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IdCO=1d0+id(t)  (AD

A il | Ll
e | \
' | | IR
-25
-500‘H'éulll‘nlHlllsllllzla‘LLLzs
Figure 2.3

Evolution du courant drain Id(t) = Id, + id(t) observé apres application d'une tension sinu-
soidale sur la grille de la forme Vgsj,; = ~1.2 + 0.1 sin (ot) Volt a la fréquence de 40 Ghz
et a une tension drain de 2 Volt. La largeur du transistor simulé est W = 0.0625 um.
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Figure 2.4

Evolution du courant drain précédent obtenu a la sortie d'un filtre passe-bande parfait centré
sur la fréquence de 40 Ghz et de bande passante égale a 2 Ghz.
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Le signal en sortie de filtre ne comporte alors plus que le bruit délivré par le
transistor dans la bande passante Af qui peut étre tres étroite et 'on peut ainsi étudier
facilement le signal harmonique de sortie. Un exemple particuliérement spectaculaire
d'utilisation de cette technique est montré sur les figures 2.3 et 2.4. Alors que dans le
signal non filtré le bruit global délivré par le transistor "masque” complétement le
signal déterministe que l'on veut étudier, celui-ci apparait avec un excellent rapport
signal sur bruit dans le signal filtré.

I1.1.2.1 Utilisation du procédé dynamique

La méthode que nous avons employée la plus fréquemment consiste a appli-

quer entre source et grille une tension de faible amplitude de la forme Vgg = Vg, +

Vg1 sin(2nfyt) et & décomposer en série de Fourier la réponse en courant du transistor
gl 0 P P

suivant la relation :

id(t)= Id(t) —Ido = § l: 1/ 8121 + btz1 Sin(27t nfot +(pn) ] (2.4)

n=1
ou f; est la fréquence fondamentale , I, la valeur moyenne
2 (T. 2 (T. . a,
a, = T -[0 ig(t)cos(2rnfyt)dt b, = T IO ig(t)sin(2nnft)dt et ¢, = Arctg b
n
En général, on décompose en série de Fourier le courant €lectronique de drain
noté iy(t) ou le courant de déplacement noté igy(t) sur I'électrode de grille calculé a

partir de la relation suivante :

Ag(t)
< (2.5)

Igd (t)=

L'évolution en fonction de la fréquence d'entrée de I'amplitude et de la phase

de i;q permet de déterminer la capacité C=Cy+Cqyq et la résistance d'acces Re qui, si

I'on suppose que Cyg est beaucoup plus grand que Cyy, est en premiere approximation

égale 4 Ri+Rg (*). (La tension appliquée entre drain et source Vds étant maintenue
constante, nous travaillons donc & "sortie drain-source court-circuitée™).

* Dans le cas ou il n'en est pas ainsi, une correction connaissant la valeur statique de C,q peut étre effectuée.
I=)

.
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f gme Ct =CgstCyqq RstRj Tt
(Ghz) (mS/mm) (pF/mm) (Q. mm) (ps)
20 688 0.590 0.24 0.85
40 664 0.605 0.21 0.88
80 659 0.594 0.20 0.83
160 696 0.593 0.18 0.78
_quasi-statique 665 0.595 - -
Tableau II-2

Evolution en fonction de la fréquence des parameétres Rs+Ri, Cgs+Cgd, gm, et T, déterminés
par des méthodes dynamiques utilisant l'application d'une tension sinusoidale sur la grille.
Les polarisations appliquées sont les suivantes :  Vgsjy,, =—0.7 + 0.1 sin(ot)

Vds=15V
Les caractéristiques du transistor sont définies tableau II-1.

Rt=Rs+Rc+Rd (ohm.mm)

. 1.2
—50.8
—50.6
—-:- 0.2
] ILJ..ll.ll...:o
-1 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2
Vasint (V)
Figure 2.5

Evolution de la résistance totale (Rg + Ry, +R_4541) en fonction de Vgs;y,, obtenue a partir de
notre procédé de simulation.
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En outre, I'évolution en fonction de la fréquence d'entrée de l'amplitude de ig
permet d'accéder a la transconductance extrinseque gme,; et 1'évolution de son argu-
ment permet, apres la prise en compte du déphasage additionnel 1ié au dipole série
Re.Cgs, de déterminer l'argument 2nft; du gm et donc le temps de retard .

Notons que iq représente le courant électronique traversant le drain et, compte
tenu du contact ohmique utilisé, ce courant comporte aussi en premiere approximation
le courant capacitif li¢ a Cgq qui doit donc étre pris en compte, ce qui peut se faire
facilement puisque la capacité Cgq est connue (notamment par la méthode quasi-
statique).

Nous donnons dans le tableau II-2, un exemple des résultats obtenus pour dif-
férentes fréquences d'entrée. A ce sujet, nous pouvons remarquer que pour les fréquen-
ces inférieures a la fréquence maximale de coupure en courant F, (205 Ghz), les
valeurs obtenues aux erreurs statistiques pres ne dépendent pas de la fréquence et qu'il
y a un bon accord pour C; et gm avec les résultats obtenus par l'approximation quasi-
statique. Ces résultats montrent la cohérence du procédé de détermination de ces
paramétres et du schéma équivalent utilisé pour caractériser les propriétés dynamiques
du transistor.

La méthode de détermination des résistances d'acces s'inspire de celle utilisée
pour la caractérisation expérimentale du composant. Elle consiste a appliquer entre
drain et source, une tension sinusoidale de faible amplitude de la forme Vds =
Vds,. sin(ot) (Vds i, = 0 Volt) de fréquence suffisamment faible et, entre grille et
source, une tension Vgs constante puis de décomposer en série de Fourier le courant
drain i4. En effet, dans ce cas de polarisation, le composant se comporte comme un
€lément passif symétrique et nous pouvons écrire la relation suivante liant iy a Vds :

l 14 (Vgsint ) l =R(Vgs ). Vgs1 avee R(Vgs )= Rg+ Re(Vgs )+Rp (2.6)

I suffit alors de calculer R pour différentes polarisations de grille et, aprés
avoir tracé I'évolution des valeurs de cette résistance en fonction de Vgs;,; (voir figure
2.4), d'extrapoler la valeur correspondant a Vgs;,; = 0 V. Sachant que la résistance de
canal R lorsque la grille est fortement polarisée en positif est donnée par la relation :

L

&
Re = qN70aW 2.7)
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ou Lg;  :longueur de grille,
a, Ny : épaisseur et dopage de la couche active,
T : mobilité en faible champ de la couche active,

W . largeur de grille.

on peut donc calculer la somme Rg+Rp. Si la structure est symétrique, les valeurs des
résistances de source et de drain peuvent ainsi étre déterminées.

11 nous est alors possible d'obtenir presque tous les éléments du schéma équi-
valent. Ceux-ci sont donnés dans le tableau II-3 pour le transistor de référence défini
tableau II-1 et sont comparés, lorsque c'est possible, aux caractéristiques statiques.

études dynamiques étude quasi-statique
gmgy;  (mS/mm) 670 665
gmip;  (mS/mm) 701
Cegs (pF/mm) 0.545 0.545
Cgd  (pF/mm) 0.050 0.050
gd (mS/mm) 46.5 50
Rj (Q.mm) 0.145
Rg (Q.mm) 0.065
(Q.mm) 0.065
T (ps) 0.85

Tableau II-3
Comparaison des éléments du schéma équivalent déterminés par des méthodes dynamiques
et par la méthode quasi-statique.
Les polarisations appliquées sont : Vgs;,; =—0.7 Vet Vds=1.5 V.
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Des procédés analogues peuvent étre utilisés pour déterminer les autres para-
metres du schéma équivalent tels que la conductance de drain gd ou la capacité Cgq. 11
suffit d'appliquer entre drain et source, une tension sinusoidale de trés faible amplitude
(I'électrode de grille étant "court-circuitée”, c'est a dire maintenue & tension constante),
et de déterminer 1'amplitude et la phase du courant drain électronique et/ou capacitif.
Les valeurs obtenues sont toujours trés voisines de celles observées avec la méthode
quasi-statique (pour des fréquences inférieures a8 50 Ghz). Nous n'utiliserons donc pas
systématiquement ce procédé, dont l'intérét reste limité, puisqu'il n'apporte aucune
information supplémentaire dans la plage des fréquences de fonctionnement typique du
transistor (< 60 Ghz). Ce n'est pas le cas de la méthode reposant sur l'application d'une
tension sinusoidale entre grille et drain, que nous utiliserons plus souvent, puisqu'elle
permet la détermination des résistances d'accés extrinséques qui ne peuvent Etre
obtenues par I'approximation quasi-statique.

II.1.2.2 Evolution en fonction de la fréquence des principaux éléments du schéma
équivalent

Le paramétre clé d'un transistor est sa transconductance gm puisqu'il
caractérise en fait le pouvoir amplificateur du TEC. Il nous a donc paru intéressant
d'étudier plus précisément I'évolution de ce paramétre dans une gamme de fréquences
s'étendant au-dela du millimétrique. Un exemple de résultats obtenus est reporté sur la
figure 2.6. Nous avons aussi représenté figure 2.7, I'évolution du temps de retard sous
la grille 7, -On peut noter une stabilité assez étonnante du module de la
transconductance jusqu'a des fréquences de l'ordre de 800 Ghz, ainsi qu'une diminution
assez considérable du temps de retard (-68 %). A notre connaissance, cette évolution
de 7, en fonction de la fréquence n'a jamais été signalée. Combiné avec la stabilité¢ du
gm, elle montrerait que le pouvoir amplificateur intrinseque semble se conserver méme
a trés hautes fréquences. L'interprétation de ce phénomene apparait difficile ; on peut
cependant noter qu'au-dela de 300 Ghz, les lois qui régissent 1'évolution de la vitesse
moyenne ¢lectronique en fonction du champ électrique instantané ne peuvent plus étre
déduites de la courbe statique v(E). En particulier, le phénoméne de vitesse limite ne
se produit plus, les électrons n'ayant plus "le temps d'étre freinés" par les interactions
avec le réseau et de ce fait, le retard qui apparait surtout lorsque la vitesse électronique
est proche de la saturation, peut €tre fortement affecté par la montée en fréquence
comme nous l'avons constaté. Cependant, une étude plus approfondie est nécessaire
pour étayer et vérifier les phénomeénes observés et déterminer quels pourraient Etre
leurs applications pratiques. Néanmoins, nous avons pensé intéressant de signaler ces
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Evolution en fonction de la fréquence de la résistance Rg + R;.
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Evolution en fonction de la fréquence de la conductance de drain gd.
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résultats qui laissent espérer une tenue en fréquence encore plus remarquable que pré-
vue du transistor a effet de champ.

Remarquons enfin que la résistance d'accés R, augmente légérement avec la
fréquence (voir figure 2.8) et cette évolution peut s'expliquer & partir de ia loi de
Drusde, qui prévoit une diminution en fonction de la fréquence de la mobilité dans le
semi-conducteur (lorsque la fréquence devient comparable a la fréquence d'interaction
avec le réseau) et donc une augmentation de la résistance présentée par ce semi-
conducteur (ou dans un langage plus optique, un retour progressif a la transparence).

Un autre phénomeéne intéressant a pu €tre constaté en utilisant le procédé
d'étude dynamique des propriétés du transistor, soit en appliquant une tension sinusoi-
dale de fréquence croissante entre drain et source. Nous observons sur la figure 2.9 une
augmentation considérable de gd dés que la fréquence devient comparable ou supé-
rieure 4 100 Ghz. Cet effet, sans doute lié au phénoméne de "non-saturation" de la
vitesse et 4 la "moindre fermeture" du canal avec l'augmentation de la tension drain-
grille, lorsque la fréquence est suffisamment élevée, devra étre pris en compte dans les
dispositifs travaillant & 94 Ghz et au-dela.

IL.2 REGIME LINEAIRE : DETERMINATION DU GAIN EN COURANT ET
EN PUISSANCE DU TRANSISTOR ET DES
FREQUENCES DE COUPURE CORRESPONDANTES

Nous venons de voir que notre procédé de simulation permet de déterminer les
principaux paramétres de schéma équivalent. Il semble donc possible d'obtenir le gain
en courant et en puissance et les fréquences de coupure correspondantes. Cependant,
un certain nombre d'éléments restent encore indéterminés ; c'est en particulier le cas
des paramétres extrinséques tels que la résistance de grille Ry, les capacités extrinse-
ques liés aux plots de métallisation Cpg, Cg, la capacité parasite Cyg et les selfs d'ac-
ces Lg, Ly et Lg. Des calculs additionnels-ou des déterminations expérimentales doi-
vent donc étre effectuées dans ce but.
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La résistance d'acces de grille hyperfréquence R, peut étre déterminee, con-
naissant la conductivité o correspondant a la métallisation de grille, la valeur de la
"section" de grille et la largeur totale de grille W, par la relation :

1 W . 5 - 4
g =T % ou n: nombre de grilles élémentaires
3oLghn (2.8)

h hauteur de la grille

Les autres €léments extrinséques seront déterminés en prenant des valeurs ex-
périmentales moyennes obtenues par la centrale de caractérisation de I'LE.M.N. sur des
transistors de structure générale proche de celle étudiée dans ce travail. On dispose
alors de tous les éléments qui nous permettent de calculer les gains en courant et en
puissance et les fréquences de coupure a savoir :

a) la fréquence maximale de coupure en courant F, premiere limitation fréquen-
tielle du composant, est définie par :

gm
F.=—— 2.9
o (2.9)

b) le gain en courant de court-circuit extrinséque est obtenu par simple transfor-
mation des parameétres [sij] en parametres hybrides :

-2 S71

2
H = h 2=
21= o (1=s11) (1+897) +51289]

(2.10)

- la fréquence de coupure extrinséque en courant, notée Fte,,, est définie par extra-
polation a -6 dB/oct du gain en courant H,. Une approximation de cette fréquence en
fonction des éléments du schéma équivalent peut étre donnée par la relation suivante :

! gm
F = 2.11)
t 27r(CgS+ng)
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Figure 2.10
Evolutions en fonction de la fréquence du gain H,; et du MAG a Vgs;,; = —0.7 Vet Vds =

} 1.5 V pour le transistor de référence 0.2 x 100 um2. Les valeurs relevées pour les
? fréquences de coupure sont :

| Ftey = 185 Ghz et Fmax =570 Ghz
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¢) Le gain maximum disponible : MAG.

Ce gain correspond au transfert maximum de puissance entre l'entrée et la
sortie du transistor ; cette condition est réalisée lorsque l'entrée et la sortie sont
adaptées. I1 est défini dans la zone de fréquence ou le transistor est
inconditionnellement stable c'est a dire lorsque son facteur de stabilité k donné ci-apres
est supérieur a 1 :

K= l—lSUlz —1522‘2 +[det|2
2s12][s21]

y1 ou det= 811522 — 812 891

le gain maximum disponible peut alors s'écrire :

(k— (k2—1)j (2.12)

51
512

MAG =

- la fréquence de transition du gain maximum disponible, notée Fmax, est définie par :

F, 1
Fmax = Tl 73
[(RS +R{ +R,+7F,L)gq + EenCyy Ry +R; + 2R, +2F, LS)]
avec F, = Sm . (2.13)
2n Cy

A titre d'exemple, en utilisant les parametres du schéma équivalent définis
tableau II-3, nous avons reporté¢ sur la figure 2.10, I'évolution en fonction de la
fréquence du gain en courant Hy| et du MAG obtenus a partir de la détermination des
parametres S par le logiciel TOUCHSTONE. Le transistor utilisé est celui défini
précédemment et nous avons admis qu'il présente une résistance de grille nulle. Les
fréquences de coupure obtenues sont :

Plag = 185 Ghz
Fmax = 570 Ghz
F, - = 205 Ghz



S =
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Rappelons que ces résultats sont obtenus sur une structure de transistor "quasi-
idéale". Nous verrons dans le chapitre III qu'en prenant des parametres plus proches de
la réalité technologique, ces performances seront nettement plus faibles.

I1.3 REGIME NON-LINEAIRE : DETERMINATION DES PUISSANCES DE
SORTIE ET DES NON-LINEARITES

L'un des gros intéréts du procédé de simulation utilisé est, qu'il peut aussi €tre
employé lorsque les tensions hyperfréquences appliquées au transistor deviennent
importantes, et qu'il peut tenir compte "naturellement et globalement" de toutes les
non-linéarités internes au composant (y compris d'éventuelles variations fréquenciel-
les). Afin de démontrer cette possibilité, nous allons l'illustrer sur quelques exemples
pris dans le domaine de I'amplification de puissance, la multiplication de fréquences et
l'utilisation d'un transistor en détection de signaux hyperfréquences.

I1.3.1 Détermination des puissances de sortie en amplification

II1.3.1.1 Puissances de sortie aux différents harmoniques

Les expressions des gains précédents ne peuvent étre utilisées que lorsque la
puissance d'entrée est suffisamment faible. Si l'on veut étudier les non-linéarités et les
puissances des signaux harmoniques qui en résultent, il faut procéder autrement et
effectuer une analyse temporelle des signaux. Afin de s'affranchir des fluctuations
inhérentes a la méthode de simulation, on utilise ici encore une décomposition en série
de Fourier effectuée durant plusieurs périodes de durée T, mais on ne se limite pas au
calcul du terme fondamental et I'on prend en compte aussi les coefficients de Fourier
du second et du troisiéme ordre correspondant aux signaux harmoniques les plus
importants qui interviennent dans un dispositif non linéaire hyperfréquence.

Cette méthode permet théoriquement d'étudier le comportement du composant
associé a un circuit d'entrée et/ou de sortie quelconque. Elle nécessite 1'utilisation d'une
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technique itérative pour calculer I'évolution temporelle supposée périodique des ten-
sions sur les électrodes de grille et/ou de drain. On utilise dans ce but, les équations
classiques en régime temporel permettant le calcul des tensions sur les électrodes a
partir du courant traversant le composant et les circuits associés. La technique consiste
a introduire ce courant sous la forme de son développement en série de Fourier, obtenu
a partir des coefficients de Fourier calculé lors de la période précédente. En procédant
ainsi sur un nombre de périodes suffisantes, on peut atteindre les caractéristiques du
régime stationnaire qui permet le calcul de la puissance obtenue non seulement a la
fréquence fondamentale mais aussi aux fréquences harmoniques.

L'équation reliant les tensions aux courants dans le cas le plus simple du cir-
cuit drain est donnée par la relation suivante :

Vp (1) = Vpg =Ry .ig (t) = Vpge — Ry (14 (t) +14,0) (2.14)
et Vpo = Vpmax —~RLI4o

ou Ry est la résistance introduite entre drain et source, iy (t) le courant drain déterminé

- par le calcul des coefficients de Fourier, I, le courant moyen traversant le transistor et

Vdo la tension continue appliquée sur 1'électrode de drain.

Bien entendu, on peut si nécessaire prendre en compte des éléments réactifs
d'accord de type inductance ou capacitance. L'un des intéréts de notre procédé est que
ces €léments peuvent éventuellement étre différents pour la composante continue, la
fréquence fondamentale, I'harmonique 2 et I'harmonique 3.

L'étude détaillée de I'amplification de puissance a partir de transistor a effet de
champ ne constituant pas l'objectif de ce travail, nous nous contenterons ici de donner
quelques exemples d'applications pour montrer l'intérét de la méthode, et nous ne
traiterons que quelques cas simples correspondants aux hypothéses simplificatrices
suivantes :

a) La tension appliquée entre grille et source est sinusoidale (3 la fréquence f,= 40
Ghz). Ce cas n'est pas toujours vérifié en pratique compte tenu des non-linéarités de la
capacité d'entrée, cependant, la présence de termes harmoniques (que 'on peut éven-
tuellement calculer a partir des caractéristiques du circuit de grille, puisque I'évolution
temporelle du courant I peut €tre déterminée par notre méthode de simulation) peut si
nécessaire, facilement étre pris en compte.
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Puissance obtenue a la fréquence fondamentale P1 en fonction de la résistance de charge RL

pour un transistor en régime d'amplification classe A (Vgsjy = 0.7 + 0.6 sin (2xft), =40 Ghz,
Vdsg =6 V).

P2,P3 (X1E-3 W mm)

30
I ’
40| H
B ’
- /
- !
- !
30 A /
! x
5 ;o
- !
20 - ,l//
!
: //f
10+ 1/
: W/
: -l-.—.--—-.~.p..—..—~—.,'/
8] PRSI aindindeia shriw e Sraurirt .l-:Tf||||||||L1111||||||
10 11 12 13 14 13 16 17 18 19 20
RL Cohm.mm)
Figure 2.12

Puissance obtenue a I'harmonique 2 et a I'harmonique 3 en fonction de la résistance de charge
RL en régime d'amplification classe A.
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b) Les charges présentées aux différentes fréquences (continu, fondamentale,
harmonique 2 et 3) sont résistives et notées respectivement Ro, Ri, R2 et R3. Ces quatre
résistances peuvent prendre des valeurs différentes : ceci peut facilement étre réalisé en
pratique, en utilisant des circuits de coefficients de qualité suffisamment élevés
résonnant en série ou en parallele aux fréquences considérées.

c) Dans le calcul de la puissance hyperfréquence d'entrée et du gain, nous ne
considérons que la puissance dissipée dans la résistance d'acces, ce qui revient a dire
que nous ne prenons pas en compte le probleme de I'adaptation du générateur d'entrée.
(Cette fagon de faire sera également utilisée dans I'étude du fonctionnement en
multiplication de fréquences et en détection).

Le premier cas étudié correspond a un régime d'amplification classe A et nous
avons relevé 1'évolution de la puissance de sortie a la fréquence fondamentale (P1) et
aux harmoniques 2 et 3 (P2, P3) en fonction de la résistance de charge R; supposée
identique pour la fréquence fondamentale et les harmoniques 2 et 3. On peut noter
figure 2.11 (trait plein) une saturation de P1 a 0.58 W/mm, pour une valeur de R;
proche de l'inverse de la conductance de drain qui peut étre obtenue & partir de la
caractéristique statique (gd = 50 mS/mm). On remarque par ailleurs, sur la figure 2.12,
que les puissances aux harmoniques P2 et P3 sont négligeables lorsque R; est infé-
rieure a 15 QQ.mm, mais augmentent considérablement pour des valeurs supérieures de
Ry qui, en accroissant l'excursion de la tension hyperfréquence commence a indiquer
des non-linéarités importantes au niveau du signal de sortie. La puissance d'entrée
nécessaire pour obtenir ce régime de fonctionnement peut s'estimer a partir de I'ampli-
tude a la fréquence d'entrée du courant d'entrée I, = 6Q/0t, obtenue par décomposition
en série de Fourier. Pour une résistance d'entrée Rg+R;+Rg égale a 1 Q.mm, elle est de
I'ordre de 0.03 W/mm, ce qui correspond a un gain proche de 13 dB.

Afin d'étudier l'influence sur les performances en amplification des harmoni-
ques 2 et 3, nous avons refait une simulation en court-circuitant le circuit drain-source
pour ces deux fréquences. Les résultats obtenus en puissance maximale (figure 2.11
traits pointillés) sont trés légérement améliorés mais on peut noter que I'évolution en
fonction de Ry est trés différente. Remarquons que, dans les deux cas, le rendement
obtenu est relativement faible un peu inférieur a 20 %.

SiI'on veut obtenir des rendements plus élevés, il faut travailler dans des condi-
tions correspondantes a la classe B ou C. Les tableaux II-4 et II-5 donnent quelques
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RL (©2mm) P1 (W/mm) P2 (W/mm) VDmax (V) p (%)
11 0.459 0.031 8.6 25.7
13 0.488 0.028 9 21.7
15 0.500 0.027 9.4 29
17 0.496 0.024 9.8 299
Tableau II-4

Evolutions en fonction de la charge, de la puissance a la fréquence fondamentale (P1) et a
I'harmonique 2 (P2), de la tension drain maximale relevée et du rendement pour un transistor
en régime d'amplification classe B (Vgsj, = —1.4 + sin (2rnft), =40 Ghz, Vdsy =6 V).

RL (Q.mm) 10
P1 (W/mm) 0.59
P2 (W/mm) 0.081
P3 (W/mm) 2.88 1073
VDmax (V) 8.8

0 (%) 38.1

Tableau II-5
Valeurs pour une charge donnée de la puissance a la fréquence fondamentale (P1) et a
I'harmonique 2 (P2), de la tension drain maximale relevée et du rendement pour un transistor
en régime d'amplification classe C (Vgsjy = —1.8 + 1.6 sin (2xnft), =40 Ghz, Vdsg =6 V).
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Figure 2.13
Relevés des positions des électrons de plus haute énergie obtenues pour différents cas de
polarisations de drain ou de fréquences. Localisation de la zone de calcul de I'énergie
moyenne (délimitée par les traits pointillés).
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résultats obtenus et 1'on peut remarquer d'une part que le rendement augmente sensi-
blement (29 % puis 38 %) et d'autre part que la puissance fournie a 'harmonique 2
devient en classe C relativement importante.

Le rendement et la puissance de sortie pourraient étre augmentés en utilisant
des tensions drain plus élevées mais le composant est alors soumis a des tensions ins-
tantanées plus importantes et les phénomenes d'ionisation par choc et d'avalanche peu-
vent alors se produire.

11.3.1.2 Etude des mécanismes déterminant les tensions maximales appliquées

Dans les exemples présentés, nous avons limité arbitrairement la tension maxi-
male appliquée sur le drain a environ 10 Volt mais cette condition n'est pas restrictive.
Cependant, i1l semble plus réaliste de limiter l'excursion de tension pour que les
électrons n'atteignent pas l'énergie maximale qui permet l'ionisation par choc des
porteurs. On peut, afin de mieux prendre en compte les phénomeénes, introduire une
probabilité d'ionisation (production de paires électron-trou) dépendant de 1'énergie des
porteurs (*) et tenir compte des porteurs créés dans le composant. L'introduction de ce
phénomeéne ne complique pas substantiellement le logiciel de simulation d'autant plus
que la prise en compte des trous peut s'effectuer avec des lois dynamiques simplifiées.
Ces différentes méthodes sont loin d'étre académiques dans la mesure ou il faut souli-
gner que l'avalanche n'est pas un phénomene instantané, et que lorsque la tension alter-
native appliquée sur le drain s'effectue a fréquence élevée comme c'est le cas dans
I'amplification hyperfréquence, I'énergie maximale atteinte par les porteurs et le nom-
bre de paires électron-trou produits par multiplication peuvent étre beaucoup plus fai-
bles que ceux obtenus par l'application en continu de la tension maximale correspon-
dant a I'excursion alternative de tension.

Afin de mettre ce phénomene en évidence, nous avons appliqué entre drain et
source une tension hyperfréquence de forte amplitude et étudié 'évolution temporelle
de I'énergie des porteurs en fonction de la fréquence appliquée.

Dans ce but, une étude préliminaire nous a permis de repérer la région du
composant ou l'énergie des porteurs atteint sa valeur maximale comme la montre la
figure 2.13 présentant une vue en coupe du composant. Il apparait que les électrons les
plus chauds se situent toujours a la fin du "recess" coté drain. C'est donc a 1'évolution

(*) Notons cependant que compte-tenu du nombre toujours limité de particules simulés, nous ne tenons pas
compte exactement de la queue de distribution en €nergie des €lectrons qu' il faut prendre en compte dans le
choix de la loi d'évolution de la probabilité d'ionisation en fonction de I'énergie des porteurs.



33

Fréquence (Ghz) Emin V) €max (€V) g (V)
40 0.36 0.76 0.54
160 0.39 0.72 0.54
320 0.43 0.66 0.54
Tableau I1-6

Evolutions de I'énergie minimale, maximale et moyenne d'un ensemble d'électrons situé en
fin de recess en fonction de la fréquence avec les conditions de polarisation suivantes :

Vegsint=-0.7V

Vds =3 +sin(2nft) V

Fréquence (GHz) Emin (V) Emax (V) £ (eV)
40 0.21 1.25 0.67
160 0.25 1.02 0.67
320 0.25 0.98 0.66

Tableau II-7
Idem au tableau I1-6 mais avec les conditions de polarisation suivantes :

Vgsin=-07V

Vds =6 + 5.sin(2xnft) V

RL (©Q.mm) PO (W/mm) P2 (W/mm) p (%)
10 1.84 0.15 8.2
20" 1.82 0.21 11.5

6 V).

Tableau II-8
Evolutions pour deux valeurs de résistances de charge de la puissance en continu (P0) et a
'harmonique 2 (80 Ghz) ainsi que le rendement obtenu a I'harmonique double pour le
transistor utilisé en doubleur de fréquence (Vgsiy; = —1.8 + 1.6 sin (2xft), =40 Ghz, Vdsg =
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temporelle de 1'énergie moyenne de I'ensemble des électrons présents dans cette région

(traits pointillés fig 2.13) que nous nous sommes intéressés.
Les tableaux II-6 et II-7 donnent les valeurs minimales et maximales atteintes -

par les porteurs pour deux valeurs de la polarisation drain a trois fréquences

différentes.
Compte tenu du caractére «approximatify du modéle utilisé lorsque I'énergie

des électrons est élevée, il ne faut pas attacher trop d'importance aux valeurs absolues
des énergies atteintes mais un point important mérite d'étre sbuligné ; plus la fréquence
augmente, moins 1'énergie maximale est élevée. Ce fait montre qu'a fréquence élevee,
I'énergie «n'a sans doute pas le temps» d'augmenter suffisamment pour provoquer
l'ionisation par choc. Par conséquence, il sera probablement possible de travailler avec
des tensions instantanées plus importantes. Un tel phénoméne n'a, & notre
connaissance, pas encore €té signalé et il risque de devenir essentiel lorsque 1'on
travaille a des fréquences de sortie égales ou supérieures a 60 Ghz.

I1.3.2 Etude des non-linéarités

Afin de montrer les possibilités de la méthode, nous allons illustrer sur deux
exemples comment utiliser les non-linéarités du TEC.

a) Doubleur de fréquence

Afin de mettre en évidence les possibilités du TEC en doubleur de fréquence
(entrée a 40 Ghz, sortie 3 80 Ghz), nous avons considéré le cas simplifié et sans doute
trés idéalisé ou les conditions suivantes étaient respectées :

- I'entrée du transistor est soumise a un signal purement sinusoidal de forte ampli-
tude de la forme Vgs(t) = -1.8 + 1.6 sin(wt) (ce qui en pratique suppose que l'on
puisse ramener entre grille et source, un court-circuit aux harmoniques 2 et 3).

- la sortie drain-source est court-circuitée non seulement en continu mais a la fré-
quence fondamentale et & l'harmonique 3 (Ro=R1=R3=0 Q.mm).

- la sortie a la fréquence double est résistive (R2=10 et 20 Q.mm), ce qui peut étre
réalisée en pratique par un circuit bouchon de coefficient de qualité trés élevé.
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V1 V) I0 (mA/mm) AI0 (mA/mm) | Pe (10-3 W/mm)
1.6 306 204 12.3
0.8 154 52 2.5
0 102 - .
Tableau I1-9

Evolutions du courant drain Iy, du courant détecté en court-circuit Al et de la puissance d'entrée Pe calculée

pour une résistance d'accés Re = 1 QQ.mm en fonction de I'amplitude de 1a tension grille-source V; pour les
tensions de polarisation suivantes :

(@) Vgs =V, + Vysinfot) avec Vy=-1.8 Volt
VdSO =6 volt
Vi V) I0 (mA/mm) AI0 (mA/mm) | Pe (10-3 W/mm)
0.4 764 16.4 2.81
0.2 748.9 1.3 0.68
0 747.6 - -

Tableau II-10
Idem au tableau I1I-9 pour les tensions de polarisation suivantes :

(b) Vgs =V, + Vysin(ot) avec Vjy=-0.5 Volt
VdSo =6 volt

Vi ™ B (AW) p (A/W)
Re=02 Q.mm Re=1Q.mm
1.6 82.8 16.6
0.8 105.5 21.1
(@)
Vi ™ B (A/W) B (A/W)
Re=0.2 Q.mm Re=1Q mm
04 29.2 5.8
02 9.6 1.9
(b)

Tableau I1-11
Détermination des sensibilités pour les polarisations (a) et (b).




Les résultats obtenus donnés dans le tableau II-8 sont tres intéressants car nous
obtenons des puissances atteignant 210 mW. L'é¢tude du courant d'entrée permet
d'évaluer la puissance d'entrée a 40 Ghz permettant d'obtenir cette puissance de sortie :
elle est seulement de l'ordre de 12 mW/mm pour une résistance d'acces de 1 Q.mm.
Bien entendu, ces performances correspondent a des caractéristiques de circuit idéalisé
mais il faut souligner que notre procédé permet de tenir compte de conditions plus
réalistes.

b) Détection d'un signal hyperfréquence a partir d'un TEC

Dans un circuit intégré monolithique, il est quelque fois utile par souci de sim-
plicité (utilisation d'un seul type de composant actif) et afin de pouvoir bénéficier de
l'amplification du transistor, d'utiliser les non-linéarités du TEC pour la détection d'un
signal hyperfréquence.

Les tableaux II-9 et [I-10 donnent quelques exemples de résultats obtenus pour
des tensions hyperfréquences importantes en supposant les conditions suivantes :

- la tension d'entrée grille-source est purement sinusoidale (ce qui implique que
l'entrée est court-circuitée a I'harmonique 2 et 3).

- la sortie drain-source est court-circuitée a la fréquence fondamentale et aux har-
moniques 2 et 3 (R1=R2=R3=0 QQ.mm).

Les sensibilités données en A/W peuvent étre calculées a partir du courant
d'entrée et sont reportées dans le tableau II-11 pour un transistor idéal (Re = 0.2 Q
.mm) et pour un transistor ayant une résistance d'entrée plus réaliste (Re = 1 QQ.mm).
Remarquons que l'on atteint des valeurs de 100 A/W dans des conditions optimales
(polarisation grille-source proche de la tension de pincement). Ces résultats montrent
qu'il peut étre intéressant d'utiliser un transistor comme détecteur. Notons d'ailleurs,
qu'ils pourraient sans doute étre améliorés en prenant un transistor de grille plus longue
(donc sans effet "canal court") présentant de ce fait des caractéristiques de pincement
plus brutales et des non-linéarités plus importantes.
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I1.4 DETERMINATION DES FLUCTUATIONS DU COURANT DE DRAIN
ET DE GRILLE ET DES BRUITS DE FOND THERMIQUES ASSOCIES
AU COMPOSANT

I1.4.1 Les sources de bruit dans un transistor a effet de champ
Détermination du facteur de bruit minimal Fmin

a) Les différentes origines du bruit de fond dans un TEC

Le bruit produit dans un TEC résulte des sources de bruit du TEC intrinséque
et des sources de bruit extrinseques. Les sources de bruit extrinséques associées aux
résistances parasites de grille, de source et de drain générent un bruit Johnson (ou
thermique) et peuvent étre exprimées en terme de générateur de tension en série avec
chaque résistance Rg, Rg et Rp,. Les valeurs quadratiques moyennes dans la bande pas-
sante Af sont données par la formule de Nyquist :

3

e = 4k TR Af

e? = 4k TR Af (2-15)
e2 =4kyTR Af

ou T est la température physique supposée uniforme de la zone active du transistor, de
ses zones d'acces et de ses €lectrodes.

En général, la source de bruit associée a la résistance de drain peut étre négli-
gée devant les deux autres apres amplification.

La premicere source de bruit intrinséque est due a l'influence des fluctuations
du courant drain dans le canal liées a la distribution et a la fluctuation temporelle des
vitesses instantanées des €lectrons dans le canal. Cette source de bruit peut étre repré-

sentée par un générateur de courant de bruit ii en parallele avec la sortie drain-source

du TEC intrinséque. Son amplitude peut se mettre sous la forme [4] :

{i§|=4kBTgmpAf (2-16)
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Ce générateur peut en principe étre identifié au bruit du canal généré dans le
trajet source-drain a travers un court-circuit placé a la sortie du transistor intrinséque, a
condition de travailler & une fréquence suffisamment élevée pour éliminer le bruit en
exces aux fréquences les plus basses, 1ié aux imperfections du matériau et dont le spec-
tre de puissance de bruit est de la forme 1/f " Dans cette hypothése, la valeur quadra-

tique moyenne ii est indépendante de la fréquence.

La seconde source de bruit intrinseque résulte des fluctuations du courant

grille induit par les fluctuations du potentiel dans le canal. En se plagant dans les con-
ditions drain-source court-circuité, les fluctuations résultantes du courant drain provo-
quent des fluctuations de la charge d'espace dans le canal, qui produisent des fluctua-
tions de charges de signe opposé sur l'électrode de grille pour assurer la neutralité
électrique, et qui sont exprimées par les fluctuations du courant grille de court-circuit.

Cette source interne se représente par un générateur de courant de bruit de grille ié en

paralléle sur l'entrée du transistor intrinséque. La valeur quadratique moyenne de la
source de bruit de grille peut se mettre sous la forme [4]:

Il;l = 4k, T —& R A (2-17)

Du fait que le courant grille est produit par le couplage capacitif avec les sour-
ces de bruit de drain, la valeur quadratique moyenne du courant de bruit de grille ié

augmente avec le carré de la fréquence.

Notons que dans la gamme d'utilisation du transistor, c'est a dire aux fréquences
suffisamment élevées, les autres sources de bruit telles que le bruit de grenaille généré
par le passage du courant inverse de la diode Schottky et le bruit engendré par les
générations-recombinaisons dans la zone de charge d'espace et dont le spectre de puis-
sance de bruit évolue en 1/ f™ (n>1) peuvent étre négligées.

Les deux sources de bruit iy et iy ayant l]a méme origine physique, elles sont
partiellement corrélées entre elles. Le coefficient de corrélation C est, en premiére

approximation, purement imaginaire, puisque i, résulte d'un couplage capacitif et est

défini par :

e






i

59

’E
1 14 -

—T Y ou i, est le complexe conjugué de iy (2-18)
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b) Expression du facteur de bruit minimal du transistor

Le facteur de bruit minimal obtenu en adaptant l'impédance du générateur de
source a celle présentée par I'entrée du transistor a été donné par la théorie de R.A.
PUCEL [4]. En prenant seulement en compte les termes du premier ordre, F,;, peut se
mettre sous la forme :

Fonig = 1+2(1.i) \/gm(Rg+Rs)(P+R—2ch>'E)+PR(1—c2) (2-19)
T() Fc

Cette relation fait apparaitre qu'en premiére approximation, F,;, augmente
linéairement avec la fréquence. Nous pouvons noter que la théorie de PUCEL ne prend
pas en compte la capacité de contre-réaction Cgq et donc, ces formules restent valides
pour des fréquences suffisamment faibles devant la fréquence de coupure définie par

gm/ ZKng.

On remarque que le calcul du facteur de bruit d'un transistor nécessite la déter-
mination des parameétres suivants :

-la transconductance g, la fréquence de coupure F; qui peuvent étre obtenues
par notre procédé de simulation statique ou dynamique.

-les résistances R et Ry qui peuvent €tre déterminées soit par notre procédé de
simulation c'est le cas de Ry, soit & partir de la géométrie du transistor et de la résis-
tance de metallisation de grille pour R,

-les coefficients P,R et C caractérisant les fluctuations du courant de drain, de
grille et leur coefficient de corrélation.

Ces trois derniers paramétres devraient pouvoir étre déterminés a partir des évo-
lutions temporelles de I4(t) et de Iy(t) obtenues par le procédé de simulation, et c'est

- donc en utilisant cet outil que nous allons maintenant étudier les problémes posés et

évaluer la faisabilité de cette méthode tout a fait directe et excluant toute hypothése
supplémentaire de détermination du facteur de bruit.
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I1.4.2 Méthodes générales utilisées et les problémes posés

La méthode de simulation utilisée tient compte des fluctuations temporelles de
la vitesse électronique et de leurs distributions spatiales. Il doit donc étre possible
d'obtenir le bruit thermique ou de diffusion engendré par le composant.

Compte tenu du nombre relativement limité d'électrons étudiés, la largeur du
composant effectivement simulé est extrémement faible (généralement inférieure au
micron) et de ce fait, les fluctuations observées tant pour la tension que pour le courant
(si on le compare au courant moyen traversant 1'échantillon) seront trés importantes. Il
est néanmoins possible d'extrapoler facilement les résultats pour des composants de
dimensions plus réalistes ou, connaissant les impédances présentées par le composant,
d'en déduire les températures de bruit équivalentes.

La premiere difficulté dans l'utilisation de cette méthode, est de bien s'assurer
que les fluctuations observées résultent bien des phénomenes de fluctuations de vitesse
et que des bruits additionnels résultant, soit de la discrétisation spatiale et temporelle
de la méthode de simulation employée (bruit que nous appellerons "numérique’), soit
de la fagon de déterminer le courant (bruit que nous appellerons de "grenaille”), ne se
superposent pas indiment aux bruits thermiques que nous voulons étudier. Si quelques
essais de détermination des parametres de bruit de composant a une dimension ont déja
été effectués par ce procédé [5], aucune étude de composants multiélectrodes a deux
dimensions et des erreurs qui peuvent entacher cette méthode n'a, & notre
connaissance, été effectuée. '

Par ailleurs, la seconde difficulté réside dans le fait qu'en électronique, on ne
s'intéresse généralement pas au bruit engendré dans tout le domaine de fréquences
(c'est a dire a la fluctuation quadratique moyenne des courants) mais plutét a son
intensité spectrale aux fréquences d'utilisation. Deux procédés peuvent étre utilisés
pour obtenir cette intensité spectrale que nous noterons S;.

- Dans le cas ou le bruit est suffisamment blanc pour que 1'on puisse admettre
que l'intensité spectrale est indépendante de la fréquence d'utilisation, il suffit d'utiliser
un théoréme bien connu sur les fonctions aléatoires concernant la fluctuation quadrati-
que moyenne d'une fonction aléatoire I(t) intégrée durant un temps t que nous noterons
I;. Si 1 est beaucoup plus grand que le temps de corrélation de I(t), on peut démontrer

que :

(1,-1,)7 =210 (2.20)

—2*1
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11 suffit donc d'utiliser la fonction aléatoire I(t) obtenue en régime stationnaire

durant un intervalle d'observation de durée trés grande pour en déduire les valeurs pré-
sentées par un nombre suffisant d'échantillons de I, (généralement supérieur a 1000).

Le calcul de la fluctuation quadratique de I, et de S; (en utilisant la relation (2.20) et la
valeur de t employée) est alors immédiat. En général, le résultat ‘obtenu dépend du
temps d'intégration t utilisé ; lorsque celui-ci n'est pas assez important, il suffit donc
d'augmenter progressivement 1 jusqu'au moment ou les valeurs obtenues pour S; en
deviennent indépendantes.

- Dans le cas ou l'on veut obtenir la dépendance fréquencielle de l'intensité
spectrale, la premi¢re méthode ne peut évidemment s'appliquer et le procédé que nous
avons utilisé est d'effectuer un filtrage du courant aléatoire I(t) en utilisant la relation
(2.3) correspondant a un filtre passe bande parfait de bande passante Af centré sur la
fréquence f,. Il suffit alors de calculer la valeur quadratique du courant filtré ig pour en
déduire l'intensité spectrale a la fréquence f,(*).

I1.4.3 Etude des erreurs liées aux procédés numériques utilisés ou a la méthode de
calcul du courant.

Afin de s'assurer que les résultats obtenus dépendent essentiellement des phé-
nomeénes de fluctuations de vitesse, il nous a paru nécessaire d'étudier au préalable,
dans quelle mesure les effets numériques ou de prise en compte du courant n'intervien-
nent pas de fagon importante. Dans ce but, nous avons étudié les caractéristiques du
courant drain pour des fréquences sensiblement inférieures a la fréquence de coupure
du transistor (I'intensité spectrale du courant de bruit de drain doit alors étre sensible-
ment indépendante de la fréquence). Afin d'obtenir le maximum d'informations et de

(*) Pour obtenir a partir de I(t) l'intensité spectrale S, , la méthode la plus évidente consiste a utiliser le
théoréme de Wiener-Kinchine soit :

Si(f)= 2 f;w (e on ()= ((11)-1)(1t+9)-1)),
soit en tenant compte de la parité de la fonction d'autocorrélation :
S;(f)= 4 j:c(r) cos(27 fr)dr

Cette relation permet aprés avoir déterminé la fonction d'autocorrélation, d'obtenir par intégration
numérique l'intensité spectrale pour toute fréquence. Le seul probléme est que lorsque 1'on s'intéresse (et c'est

o0
souvent le cas) 4 l'intensité spectrale aux fréquences les plus basses, celle-ci est proportionnelle & J‘O c(7)dr,

or cette grandeur est tres difficile 3 déterminer avec précision numériquement compte-tenu du fait que
I'intégration doit étre menée jusqu'a l'infini ou au moins jusqu'a des temps trés importants méme si c(t)
présente des valeurs trés faibles.
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possibilités de recoupement, nous avons utilis¢é deux méthodes de calcul du courant
drain et déterminé l'intensité spectrale par les deux procédés décrits précédemment.

C'est ainsi que I(t) a été déterminé,

- soit en calculant le flux total des porteurs entrant ou
sortant des contacts ohmiques de source et de drain,

- soit en déterminant le flux du vecteur densité de
courant totale traversant une section du composant perpendiculaire a l'axe source drain
et au plan de 'électrode de grille et coupant cette électrode dans son milieu.

Dans la mesure ou le courant de grille est négligeable (ce sera le cas des
exemples que nous traiterons dans cette partie), dans la mesure ou la densité de
courant totale prend en compte non seulement la densité de courant de dérive (de type
qZvyx) mais aussi du courant de déplacement, les deux procédés de détermination de
I(t) devraient conduire aux mémes résultats. Si cette affirmation est vérifiée pour le
courant moyen, elle est beaucoup moins évidente pour les fluctuations du courant. En
effet, le courant de drain déterminé a partir du flux entrant ou sortant des électrodes
peut étre affecté d'un bruit de grenaille lié au nombre fini d'électrons comptés comme
entrant ou sortant d'une électrode. Si 1'on admet que les arrivées et les départs électro-
niques se font de fagon complétement aléatoires et non corrélés, ce bruit excédentaire
peut €tre considérable. Ainsi, pour prendre l'exemple d'un composant ou arrivent
‘durant un temps 7 sur le drain n, électrons, et ou partent durant le méme temps de cette
électrode ng €lectrons, le calcul de la valeur quadratique moyenne du courant liée au
bruit de grenaille est évident. Les relations suivantes peuvent en effet étre utilisées :

Soient T, et Tig les nombres moyens d'électrons respectivement entrant et sor-
tant du contact ohmique de drain durant le temps 7. Si l'on suppose que ces deux gran-
deurs suivent une loi de Poisson, nous avons :

2

(ng—Ti)" =T,

soit I; le courant intégré durant un temps 7 et I, le courant moyen :
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La valeur quadratique moyenne, si I'on suppose n, et ng indépendantes et d'apres la re-
lation (2.20) est donnée par :

Soit en multipliant et divisant par I, le premier membre, l'intensité spectrale S; est

donnée par :

Si=2L [7,+7]= 24l (e +1 ] (221

ou I est le courant moyen traversant le composant.

L'expression obtenue permet d'estimer la contribution du bruit de grenaille
dans le cas de nos composants. Prenons l'exemple que nous traiterons ici du transistor
de référence polarisé a Vgs;: = —1.2 V et Vds = 2 V. Nous avons obtenu Iy = 7.632
10 A (pour une largeur de grille de W = 0.0625 pum correspondant au composant
effectivement simulé), i, = 518.82 et ig = 471.11 (pour un temps t de 1 ps), ce qui
conduit a une intensité spectrale de bruit égale a 50.67 10-24 AZ.s soit environ 20 fois la
contribution classique du bruit de grenaille !!! Ce résultat apparait a premiere vue
décourageant dans la mesure ou, il laisse peu d'espoir d'observer le bruit d'origine
thermique ou méme de calculer avec une précision acceptable le courant drain moyen
puisque c'est le procédé que nous avons pourtant adopté pour la détermination de ce
courant.

En réalité, le résultat prévu par la relation (2.20) n'est valable que si l'intervalle
de temps 1 utilis¢ pour compter le nombre d'électrons arrivant ou sortant d'une élec-
trode est extrémement court. Si I'on utilise des temps 1 plus important, une corrélation
s'établit progressivement entre les fluctuations du nombre d'¢lectrons sortant et entrant
(si @ un moment donné, le flux d'électrons sortant de 1'électrode est supérieur au flux
moyen, la prise en compte de la neutralité¢ du contact ohmique se traduit par le fait qu'il
faudra aussi assurer, peu de temps apres, un flux d'électrons entrant supérieur a la



Résultats obtenus a partir de notre simulation Résultats obtenus en | Rapport entre erreur observée par simulation et
Nombres moyens d'électrons Valeurs quadratiques moyennes supposant indépen- | erreur théorique reposant sur une indépendance
dantes nd, et ndg statistique
e R ) L (T e [ [ i [
nde nd nd +ndg
0.005| 2.592 2.354 0.238 2.615 2.412 5.165 4.955 1.009 1.025 1.042
0.05 25919 23.537 2.383 23.99 22.80 38.49 49.46 0.925 0.969 0.778
0.5 | 259.188 | 235.362 23.826 181.16 173.51 52.45 494.55 0.699 0.737 0.106
1 518.822 | 471.113 47.709 347.39 334.99 59.15 989.93 0.669 0.711 0.060
5 2594.12 | 2355.57 238.55 1908.09 1907.55 95.54 4949.69 0.735 0.810 0.019
10 | 5188.28 | 4711.18 477.10 3949.62 4016.84 141.74 9899.46 0.761 0.853 0.019
20 [10376.75| 9422.53 954.22 7435.09 7583.79 222.13 19799.28 0.716 0.805 0.014
30 [15565.13| 14133.80 1431.32 12476.52 12475.08 298.60 29698.93 0.801 0.883 0.011
40 |20753.25] 18844.75 1908.51 16990.61 16947.97 350.30 39598 0.819 0.899 0.010
50 [25941.57 ] 23555.93 2385.63 20265.79 20927.03 490.19 49497.5 0.781 0.888 0.009
100 |51879.87| 47108.39 4771.48 37448.93 38365.81 897.06 98988.26 0.722 0.814 0.009

Tableau I1-12

9
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moyenne et qu'il y aura donc corrélation dans le temps entre les fluctuations des flux
entrants et sortants). Ces considérations sont illustrées tableau II-12 ou nous avons
reporté en fonction de l'intervalle de temps 7 utilisé les grandeurs suivantes résultant de
la simulation durant un intervalle de temps trés important (10 ns) d'un transistor fonc-
tionnant dans des conditions de polarisation classique (Vgsiy: =-1.2 V, Vds=2 V) :

- nombres moyens d'électrons nd, et ndg entrant et sortant de I'électrode de
drain, ainsi que leur différence nd = nd, —nd, qui permet le calcul du flux algébrique
total c'est & dire du courant de drain.

- les valeurs quadratiques moyennes de nd,, nd et nd.

- les valeurs quadratiques théoriques de nd calculées en supposant que nd, et
ndg sont indépendantes et régis par des lois de Poisson.

- les rapports entre erreurs obtenues par simulation et erreurs prévues

théoriquement.
Les constatations suivantes peuvent étre faites a propos des résultats obtenus :

- Si lorsqu'on utilise des temps 7 trés courts, les fluctuations observées théo-
riquement et par simulation sont assez proches, il n'en est plus de méme lorsque
augmente et le rapport entre fluctuation simulée et fluctuation théorique devient de
plus en plus faible au fur et 3 mesure que le temps d'observation augmente.

- Dés que 1 devient supérieur a quelques picosecondes, la réduction des fluc-
tuations est telle que la valeur quadratique moyenne de nd devient elle aussi largement
inférieure a nd, c'est a dire au bruit de grenaille calculée en supposant qu'il y a nd élec-
trons qui arrivent seulement et directement sur le drain (en négligeant ainsi la double
contribution liée au flux des électrons entrant et sortant). De ce fait, les fluctuations du
courant drain que l'on peut en déduire deviennent de moins en moins affectées par le
bruit de grenaille qui 4 la limite (7 trés grand) doit devenir négligeable.

Ces résultats permettent de faire les déductions suivantes :

- En premier lieu, ils montrent que la détermination par intégration durant
un temps t suffisamment important du courant drain continu a partir des flux
d'électrons entrant et sortant d'une électrode doit étre trés peu affectée par le "bruit de
grenaille” et cette constatation justifie a posteriori, la méthode de détermination utili-
sée pour obtenir le courant de drain 1.
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18T¢ détermination du cou-
rant : [4(t) particulaire ou déterminé
en calculant le flux total des porteurs
entrant et sortant du contact ohmique
de drain.

----- 2¢me gétermination du cou-
rant : [ 4(t) déterminé en calculant le
flux du vecteur densité de courant to-
tale traversant une section du compo-
sant perpendiculaire 3 I'axe source-
drain et au plan de 1'¢lectrode de grille
et coupant cette électrode dans son
milieu.
------------ . Intensité spectrale du
"bruit de grenaille" S, = 2ql,.

1€ procédé. Evolution en fonction du temps d'observation t de l'intensité spectrale S; a fré-
quence nulle du courant drain calculé de deux fagons.
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—— : I4(t) particulaire.

- --- :14(t) calculé a partir
du flux du vecteur densité de

230 courant.

2¢me procédé. Evolution en fonction de la fréquence de lintensité spectrale calculée a partir
de la valeur quadratique moyenne du courant drain filtré a travers un filtre passe-bande

parfait de bande passante Af =2 Ghz.
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- En second lieu, il doit étre possible d'obtenir l'intensité spectrale liée au

- seul bruit thermique du composant a fréquence nulle a partir de la relation (2.20), a

condition d'utiliser des temps d'intégration suffisamment importants.

Afin de vérifier cette possibilité, nous avons reporté fig 2.14 (courbe en trait
plein) en fonction du temps d'observation t (c'est aussi le temps d'intégration du cou-
rant drain), l'intensité spectrale a fréquence nulle du courant drain. Comme on pouvait
s'y attendre, la détermination de S; en utilisant des temps t tres courts donne des
valeurs extrémement élevées (influence prépondérante des "bruits de grenailles") mais,
a condition d'utiliser des temps t supérieur a 10 picosecondes, on observe des
intensités inférieures a la valeur classique 2ql (fig 2.14 : trait formé de points) qui
doivent étre représentatives (au moins en partie) du bruit thermique. On peut aussi
comparer cette valeur de l'intensité spectrale a celle obtenue en filtrant le courant drain
instantané a partir de la relation (2.3). Les résultats obtenus et représentés figure 2.15
(courbe en trait plein) montrent :

- d'une part qu'aux fréquences inférieures a 100 Ghz, on obtient des valeurs du
méme ordre de grandeur (notons cependant que la concordance n'est pas parfaite puis-
que I'écart entre les deux modes de détermination est d'environ 30%).

- d'autre part que, comme on pouvait s'y attendre, l'intensité augmente rapide-
ment avec la fréquence (f > 100 Ghz), puisque dans le domaine des temps courts le
bruit de grenaille commence & jouer un role prépondérant.

11 reste maintenant a s'assurer que le résultat obtenu représente bien le bruit
thermique et qu'il n'est pas trop affecté par les "effets de grenaille”. Dans ce but, il suf-
fit d'utiliser une autre méthode de calcul du courant, consistant a le déterminer non pas
en "comptant” les électrons mais en*déterminant & partir de l'expression de la densité
de courant le flux de ce vecteur a travers une section du transistor. Si I'on néglige les
fluctuations liées au courant de déplacement, ce flux est conservatif et il permet donc
le calcul du courant drain pourvu qu'on le détermine a travers une surface constituant
une section totale du transistor entre source et drain. Dans ce cas, puisqu'il ne résulte
pas d'un "comptage direct” des électrons traversant une surface donnée, ce courant
drain ne devrait pas étre affecté par le "bruit de grenaille", et il parait donc intéressant
de comparer son intensité spectrale a celle que nous venons d'obtenir en comptant les
électrons arrivant et sortant de 1'électrode de drain. Les résultats obtenus sont représen-
tés en traits pointillés figure 2.14, sur laquelle on a reporté la variation de l'intensité
spectrale a fréquence nulle déterminée par la formule en fonction du temps d'intégra-
tion. On constate que, contrairement au courant drain particulaire, cette intensité reste
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T (ps) Si [a>v«] s, [gé’Ex AS}
£ 1024 A% s o

« 1024 A2 5
5 0.92 0.362
] 0.71 0.195
2.5 0.57 0.078
5 ' 0.54 0.042
7.5 0.50 0.025
10 0.43 0.021
12.5 0.44 0.016
15 0.50 0.013
17.5 0.47 0.012
20 0.46 0.011
25 0.45 0.008
30 0.42 0.006
40 0.40 0.005
50 0.30 0.005

Tableau I1-13

Détermination de l'intensité spectrale du courant drain de dérive (qZvy) et de celle du courant
de déplacement en fonction du temps d'intégration.
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pratiquement constante quel que soit le temps d'intégration utilisé (dés que celui-ci1 est
supérieur a 2 picosecondes), et 'on peut noter que sa valeur est assez sensiblement
inférieure aux valeurs de l'intensité spectrale du courant particulaire. Cette constatation
est corroborée par les résultats illustrés sur la figure 2.15, ou l'on a reporté 1'évolution
de l'intensité spectrale du courant drain obtenue par filtrage en fonction de la fréquence
(traits pointillés), et ou l'on note une intensité spectrale quasiment indépendante de la
fréquence et inférieure également a l'intensité obtenue par comptage des électrons
entrant et sortant du drain et surtout, présentant des valeurs trés voisines de l'intensité
spectrale a fréquence nulle obtenue par le premier procédé. Tous ces résultats
permettent de faire les déductions suivantes :

- l'intensité spectrale que nous venons d'obtenir en calculant le flux du courant
drain, ne doit pratiquement pas étre affectée par le bruit numérique de discrétisation.
En effet, la cohérence des résultats obtenus entre les deux procédés de détermination
de l'intensité spectrale a fréquence nulle, l'invariance de cette intensité spectrale
observée en fonction de la fréquence, n'auraient trés probablement pas été observées si
le bruit numérique (dont I'influence doit trées probablement dépendre de la fréquence)
était important.

- malgré le fait que l'intensité spectrale du courant particulaire ne varie plus
beaucoup lorsque le temps d'intégration est élevé (premier procédé de détermination)
ou lorsque la fréquence est faible (procédé de détermination par filtrage), les valeurs
obtenues pour cette intensité sont systématiquement assez sup€rieures a celles obte-
nues pour le courant drain calculé a partir du flux. On peut donc en déduire que ces
valeurs restent encore malgré tout un peu affectées par le "bruit de grenaille".

- en conséquence, il apparait préférable d'utiliser dans la détermination du
bruit de fond du composant le courant drain calculé par le flux et dont les fluctuations
sont trés probablement bien représentatives du bruit thermique présenté par le compo-
sant.

Remarquons que dans la détermination de ce type de courant, nous n'avons pas
tenu compte du courant de déplacement. Afin d'étudier dans quelle mesure il est négli-
geable, nous l'avons calculé et avons reporté les résultats tableau II-13, on constate que
l'intensité spectrale supplémentaire a laquelle il donne naissance est plus de dix fois
plus faible que celle déterminée précédemment et en premiére approximation, on peut
donc le négliger dans cette é¢tude préliminaire du bruit de fond d'un transistor.



f (Ghz) Tqg (K)
20 5330
40 5350
50 5800
80 4360
100 4970

Tableau II-14
Détermination de la température de bruit de drain du transistor dans l'intervalle de fréquences

[0-100 Ghz].

igf? (X1E-13 A2)
, 0.2
f 0.15}-

0.1
0.05 x
0 P A 1 | A | ! I ! I
g 2 4 6 8 10 12

2 (%1.E+03 Ghz?)

Figure 2.16

Evolution de la valeur quadratique moyenne du courant de bruit de grille filtré i;F en fonc-

tion du carré de la fréquence.
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II.4.4 Détermination du bruit de drain et de P

Connaissant la valeur de l'intensité spectrale du courant drain dans l'intervalle
de fréquence [0 - 100 Ghz], il est possible d'en déduire la température de bruit de drain
du composant T4 puisque la conductance de drain est connue. Les résultats donnés
tableau II-14 montre qu'on obtient avec une précision de l'ordre de 10 % une
température de 5000 °K. Le paramétre P utilisé dans toutes les théories classiques
permettant le calcul du bruit de fond d'un transistor a effet de champ (relation 2.16)
peut s'en déduire, on obtient P = 1.25.

I1.4.5 Détermination du bruit de grille et de R

La valeur quadratique moyenne du courant de bruit de grille est calculée aprés
filtrage du courant de grille en utilisant la relation (2-3). Nous avons représenté sur la
figure 2.16, I'évolution de la source de bruit filtrée en fonction du carré de la fréquence
et on observe conformément & la théorie, dans la bande de fréquence [0-100 Ghz], une
évolution quasi-linéaire. On peut donc en déduire la valeur du coefficient R que I'on

trouve égale 4 R = 0.324.

11.4.6 Essai de détermination du coefficient de corrélation C

Ayant les valeurs des courants de drain et de grille filtrés, on peut essayer de

- calculer le coefficient de corrélation C. Compte tenu des évolutions fréquencielles

théoriques des sources de bruit de grille et de drain, on doit s'attendre a ce qu'il soit
indépendant de la fréquence. Les valeurs du coefficient de corrélation noté C' obtenues
en fonction de la fréquence sont reportées sur la figure 2.17. Elles correspondent a la
valeur maximale en fonction de © de la fonction de corrélation définie par la relation

sutvante :

C'= max(%) avec C(r)=% [T ig, (g, (t+ D dt (2-22)
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Bien entendu, il n'est pas du tout évident que le parametre C' ainsi déterminé
corresponde exactement au parametre C défini par la relation (2-18) compte tenu du
fait que la bande de filtrage utilisée est relativement importante et que ce filtrage en
raison du domaine fini d'intégration temporelle est loin d'étre parfait et peut introduire
en particulier des déphasages. On constate néanmoins, bien que nous ayons une disper-
sion assez grande des valeurs en fonction de la fréquence, que la valeur moyenne obte-
nue (C'=0.64) est assez proche de celle relevée expérimentalement ou calculée a partir
de théorie plus élémentaire.

Compte tenu du fait que les résultats obtenus pour les parametres P et R sont
également voisins de ceux relevés expérimentalement pour des transistors de structures
comparables, notre nouveau procédé de détermination du facteur de bruit d'un transis-
tor 4 partir de sa simulation d'un point de vue microscopique, semble donc encoura-
geant et nous pouvons donc le poursuivre jusqu'a son terme en calculant maintenant le
facteur de bruit.

I1.4.7 Essai de détermination du facteur de bruit minimal F,;,

A ce stade, nous avons déterminé tous les parametres permettant de calculer le
facteur de bruit minimal donné par la formule (2-19). Nous rappelons que pour ce tran-
sistor, nous avons obtenu une transconductance g,, de 377 mS/mm, une résistance de
source R égale a 0.065 Q.mm. La résistance de grille calculée est €gale a 0.149 QQ.mm
en supposant la présence d'une grille en "T" et une structure géométrique avec deux
doigts de grille (n=2). Nous obtenons alors un facteur de bruit minimal de 3.21 dB a 14
fréquence f égale a F, (118.6 Ghz).

Ce résultat apparait vraisemblable et du méme ordre de grandeur que les
meilleurs résultats expérimentaux actuels. Il semble donc que nous sommes sur la
bonne piste. Une étude complémentaire reste cependant nécessaire pour approfondir
les problémes posés par la détermination du coefficient C et pour entreprendre une
étude paramétrique systématique ainsi qu'une comparaison plus précise avec l'expé-
rience. Nous n'avons pas eu le temps de le faire dans le cadre limité de ce travail mais
elle pourra €tre envisagee par la suite.
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CONCLUSION

_ Dans ce chapitre, nous avons illustré les multiples possibilités de la méthode
de simulation utilisée. Il est vrai que dans de nombreux cas, les applications possibles
de notre procédé n'ont fait I'objet que d'une premiere étude de faisabilité, et une étude
plus approfondie aurait été nécessaire pour fixer plus précisément les limites de
validité. Nous pensons néanmoins que les résultats obtenus dans tous les domaines
sont encourageants et montrent clairement et de fagon peut-étre un peu nouvelle, la
richesse des informations accessibles a partir de procédés de simulation
microscopiques d'un composant. Parmi les nombreux résultats obtenus, on peut
souligner quelques exemples parmi les plus significatifs compte tenu de leur originalité
ou de leur possible intérét pratique :

- mise en évidence d'une diminution importante, pouvant atteindre 50 %, du
temps de retard sous la grille d'un transistor a effet de champ, lorsque la fréquence
augmente largement au-dela de la fréquence de coupure du transistor, corrélée avec
une augmentation conséquente des résistances d'accés (pouvant atteindre un facteur 2)
et de la conductance de drain (pouvant étre multipliée par un facteur 10),

- démonstration des possibilités de méthodes microécopiques pour étudier le
fonctionnement non linéaire d'un transistor a effet de champ, en prenant globalement
en compte toutes les non-linéarités du TEC, et ceci pour différents types d'opérations
(amplification, multiplication de fréquence et détection),

- calcul direct a partir de telles méthodes et sans hypothéses simplificatrices
des parameétres de bruit d'un transistor.
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CHAPITRE III

INFLUENCE DES PROCEDES TECHNOLOGIQUES UTILISES POUR LA
REALISATION DU TRANSISTOR SUR LES PERFORMANCES OBTENUES
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INTRODUCTION

Dans ce chapitre, nous nous proposons tout d'abord d'utiliser notre procédé de
simulation pour étudier dans quelle mesure, les performances présentées par un transis-
tor a effet de champ dépendent des procédés technologiques utilisés pour sa réalisa-
tion. Par rapport au cas quelque peu idéal étudié dans le second chapitre du transistor
de référence, nous allons donc essayer d'évaluer la dégradation (ou dans quelques rares
cas l'augmentation) des performances, liées au fait que les caractéristiques exactes du
transistor réalisé sont souvent fort différentes du cas de référence que nous venons de
traiter.

C'est ainsi que, dans la premiere partie de ce chapitre, nous étudierons, tour a
tour et séparément, l'influence sur les performances du transistor a effet de champ des
caractéristiques suivantes :

- les parameétres des zones d'acces du TEC : qualité des contacts ohmiques,
espacement source-drain, valeur du potentiel de surface, épaisseur de la couche de
contact,

- la géométrie exacte utilisée pour la grille ; I'épaisseur de la couche diélectri-
que éventuellement employée pour protéger le transistor a effet de champ,

- la mobilité effectivement obtenue dans la couche active du transistor.

Enfin, nous étudierons ensuite le cas d'un transistor a effet de champ ayant des
caractéristiques voisines de celles réalisables a partir des technologies actuelles, et
nous devrions alors obtenir des performances beaucoup plus proches de la réalité
expérimentale.

Dans la seconde partie de ce chapitre, nous estimerons dans quelle mesure ces
performances peuvent étre augmentées, soient en utilisant une couche tampon
optimisée, des longueurs de grille plus faibles, ou des épitaxies de type HEMT ou les
€lectrons séparés des impuretés ionisées qui leur ont donné naissance, sont caractérisés
par une mobilité plus élevée.
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III.1 POURQUOI UN MESFET N'A PAS LES PERFORMANCES ANNONCEES

III.1.1 Influence des caractéristiques des contacts ohmiques sur les performances
d'un MESFET GaAs

La réalisation technologique d'un contact ohmique s'effectue en plusieurs pha-
ses. La premiére étape consiste 3 déposer par évaporation un systeme métallique, (le
plus largement utilisé pour une couche MESFET GaAs type N est le systeme Ni AuGe
Ni), la seconde étape est généralement un recuit d'alliage permettant la formation du
contact ohmique. La qualité du contact ohmique réalisé dépend de fagon souvent trés
critique des caractéristiques des couches métalliques déposées et des conditions de
recuit, et le travail du "technologue” est d'optimiser le processus d'élaboration de fagon
a réduire au maximum la résistance de contact R pour essayer d'augmenter les perfor-
mances de son composant [1].

Compte tenu de la complexité des phénomeénes physiques se produisant dans
un contact ohmique [2], il est évidemment exclu de les introduire complétement dans
notre simulation. Rappelons que dans notre procédé, un contact ohmique est représenté
par la présence d'une zone neutre électriquement au voisinage immédiat de 1'électrode.
De ce fait, nous admettons que dans cette zone, la concentration en électrons est cons-
tamment égale a une concentration d'impuretés ionisées positivement que nous appelle-
rons le dopage équivalent N... Bien entendu, il est important de ne pas fixer arbitraire-
ment ce dopage équivalent mais de le choisir de fagon a obtenir des résistances de
contact aussi proches que possible des valeurs observées dans les composants réalisés
avec les technologies actuelles. C'est pourquoi, il nous a semblé intéressant d'étudier a
partir de notre procédé de simulation d'une part, comment les résistances de contact
observées dans les transistors étudiés dépendaient de la valeur du dopage équivalent
N, puis d'autre part, dans quelle mesure cette caractéristique des contacts ohmiques
détermine les performances des transistors.

e
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Figure 3.1

Présentation des barrettes simulées des contacts ohmiques ainsi que les couches épitaxiées utilisées.
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Figure 3.2

- a - Exemple de caractéristiques I(V) obtenues sur des barrettes de longueur 0.3 um, 0.6 pm et 1.2 pm pour un
dopage équivalent des contacts ohmiques N, de 2.10!% cm3. La couche épitaxiée de type MESFET est
définie figure 3.1 - a -. Nous obtenons les résistances en déterminant pour chaque longueur l'inverse de la
pente a tension et courant faibles.

- b - Détermination de la résistance de contact R ; apres avoir reporté les valeurs des résistances obtenues en
fonction de la longueur et effectué une régression linéaire sur les trois points, nous pouvons en déduire la
valeur a l'origine soit 2*R_ et donc R, qui vaut ici 30 Q.um ; la pente de cette droite permet d'accéder a
R qui vaut sur cet exemple 500 /0.
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Evolution de la résistance de contact R en fonction du dopage équivalent des contacts ohmiques N pour les
deux résistances carrées correspondantes I'une 4 l'épitaxie MESFET non creusée (#500 Q) et l'autre a celle
creusée (#1300 Q) pour les deux cas de détermination de R suivants :

-a- R, déterminée 4 courant et tension faibles.

-b - R, déterminée a courant et tension élevés.

- -
a . MRS RS | . T B | ) NS R . RN B |
0.5 2.5 ] 25 30 Q.5 2.5 S 25 S0
Ne¢ (XE+17 cm-3) Nc (¥E+17 cm-3)
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Figure 3.4

Evolution de la résistance de contact R, en fonction du dopage équivalent des contacts ohmiques N, pour les
deux résistances carrées correspondantes 1'une 4 I'épitaxie TEGFET non creusée (#140, 200 Q) et 'autre a
I'épitaxie creusée (#300, 500 Q) pour les deux cas de détermination de la résistance de contact suivants.

-a - & courant et tension faibles.

-b - & courant et tension élevés.
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III.1.1.1 Etude préliminaire de la détermination des caractéristiques d'un contact
ohmique

Afin d'obtenir par nos modélisations des résultats exploitables sur'un plan pra-
tique, nous avons essayé de simuler a partir de notre procédé de simulation, la méthode
classique qui permet de déterminer la résistance de contact R, caractérisant un contact
ohmique. Elle est basée sur la méthode de la ligne de transmission (T.L.M.) [3] qui
consiste a mesurer expérimentalement les résistances présentées par des "barrettes”
résistives, dont les contacts ohmiques sont séparés par des distances / croissantes
(familierement appelées échelles de résistances). L'extrapolation a l'origine de la
courbe représentant I'évolution de la résistance en fonction de la distance / permet
d'obtenir la valeur de 2*R, et donc d'en déduire R, ; la pente permet d'accéder a la
résistance carrée de la couche Rp.

Nous avons d'abord déterminé numériquement les évolutions des caractéristi-
ques I(V) obtenues sur des barrettes de longueurs croissantes (0.3 um, 0.6 um et 1.2 p
m), dont la structure ainsi que les couches épitaxiées utilisées sont représentées figure
3.1. La résistance présentée par chaque barrette est définie a tension et courant trés
faibles par la relation :

5|
o1
(2) ' o

V=0
Un exemple de détermination par simulation de R, est donné figure 3.2 -a- et -b-.

Une étude plus exhaustive a permis alors d'observer un certain nombre de phéno-
menes intéressants :

- comme on pouvait s'y attendre, la résistance de contact R, augmente lorsque
le dopage équivalent caractérisant la zone contact ohmique ou nous admettons la neu-
tralité électronique diminue (figure 3.3 -a-). Les valeurs obtenues voisines de 50 Q.um
sont assez proches de celles observées expérimentalement dans la littérature [1],

- la valeur de R croit de fagon importante lorsque l'on creuse le canal conduc-
teur entre deux barrettes (figure 3.3 -a-) et que de ce fait, la résistance carrée de 1'épi-
taxie séparant les deux contacts ohmiques augmente.
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- la valeur de R, augmente fortement lorsqu'on la détermine en utilisant les
valeurs de résistances obtenues en sécante pour les différentes barrettes a tension
élevée (> 1 V/um) comme le montre la figure 3.3 -b-.

Ces deux derniéres constatations ont des implications importantes au niveau
pratique car elles montrent que la mesure de R, effectuée expérimentalement a faible
tension sur des MESFET sans grille, avant creusement de la couche trés dopée de sur-
face, n'est pas significative du fonctionnement réel du contact dans les conditions prati-
ques intervenant dans le composant.

A titre d'exemple, les résultats reportés figure 3.3 -a- montrent qu'un contact de
dopage équivalent a 1 1017 cm-3 présente avant creusement de 1'épitaxie de départ, une
résistance R, de I'ordre de 100 Q.um ; cependant si l'on travaille a courant élevé avec
une épitaxie creusée, on note que R; peut atteindre des valeurs de 450 Q.um (figure
3.3 -b-) et cette valeur élevée observée dans les conditions normales de fonctionnement
du composant, peut se traduire par une diminution importante des performances du
composant.

Remarquons que les mémes phénoménes sont observés pour des épitaxies de
type TEGFET comme le montrent les résultats de la figure 3.4.

Cette double dépendance des caractéristiques des contacts ohmiques en fonc-
tion d'une part du creusement du canal et d'autre part du courant qui les traverse (non-
linéarités), va se traduire par des modifications qui peuvent étre importantes des per-
formances des transistors.

I11.1.1.2 Modification des performances d'un MESFET liée a la qualité des contacts
ohmiques

Pour mettre en évidence l'influence des contacts ohmiques sur les performan-
ces d'un MESFET, nous avons fait varier le dopage équivalent N caractérisant les
contacts ohmiques en utilisant des valeurs s'étalant entre 1.10!6 et 3.10!8 ¢m3. La
figure 3.5 présente les évolutions des différents paramétres caractéristiques du
MESFET décrit Chapitre II en fonction du dopage équivalent et de la tension grille-
source.

Lorsque que le dopage N diminue, nous remarquons :
- une décroissance importante du courant drain due principalement a la
diminution de la concentration électronique dans le canal (il y a en effet un peu moins
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N. = om3 3.1018 5.1017 1.1017 1.1016
Gmypy mS/mm 701 669 503 137
Cgs pF/mm 0.545 0.511 0.420 0.200
Ced pF/mm 0.050 0.052 0.062 0.083
Gd mS/mm 50 45 30 12
Rs(Rp) Qmm 0.065 0.104 0.214 0.910
Ty ps 0.85 0.82 0.93 1.65
I4 mA/mm 412.9 349.4 253.8 94.6
Fréquences de coupure :
N, (cm3) 3.1018 5.1017 1.1017 1.1016
Fc (Ghz) 205 208 190 109
Fteyt (Ghz) 185 180 160 75
Fmax (Ghz) "~ 570 515 460 180

Tableau I11-1

TEC de référence : parametres du schéma équivalent et fréquences de coupure en fonction du
dopage équivalent des contacts ohmiques N, obtenus pour les tensions de polarisation

suivantes : Vgsip; =~ 0.7 Vet Vds=1.5V,
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d'électrons injectés dans le canal) et au fait que les électrons acquicrent plus rapide-
ment une énergie importante. Cet effet provoque également une diminution de la trans-
conductance,

- une diminution assez considérable de la capacité grille-source, associée au
fait que les électrons sont en nombre moins important dans le canal, et qu'une diminu-
tion de la tension grille se traduit par une réduction plus faible du nombre d'électrons
dans le canal,

- une augmentation assez sensible de la capacité grille-drain,

- une réduction de la conductance de drain qui peut s'expliquer par le fait que
la zone d'accés source-drain étant moins conductrice, il y a échauffement plus rapide
des électrons et les vitesses atteintes par les porteurs sont moins élevées [4].

- une augmentation des résistances d'acces Rg et Ry (voir tableau III-1) que
I'on peut associer 4 I'augmentation de la résistance de contact R, et a la diminution de

la conduction dans la couche d'acceés au canal.

Les fréquences de coupure obtenues et les parametres caractérisant les TEC
polarisés a Vgs;y = —0.7 V et Vds = 1.5 V sont donnés dans le tableau III-1. On y
observe une chute considérable des performances lorsqu'on utilise des valeurs de
dopage équivalent pour les contacts ohmiques trés faibles (de I'ordre de 70 % entre les
deux dopages limites). Ceci peut s'expliquer a partir des variations en fonction de N,
des différents éléments du schéma équivalent du transistor que nous venons de décrire.

Au vu de ces résultats, nous avons montré la contribution importante des
caractéristiques des contacts ohmiques (représentées ici par le parametre N;) sur les
parametres caractérisant le TEC. En particulier, un des points importants a noter, est
que tous les effets observés ne peuvent s'expliquer & partir d'une simple augmentation
de la résistance de contact R, mais résultent, dans une trés large mesure, des
modifications des caractéristiques de la dynamique électronique (concentration,
énergie, vitesse) induites par la présence des contacts ohmiques. Ce résultat est
important dans la mesure ou d'une part, il montre a quel point il est nécessaire lors du
processus de fabrication d'un transistor de soigner la réalisation des contacts ohmiques
et ou d'autre part, il peut parfois éxpliquer pourquoi dans de nombreux cas, les
performances prévues théoriquement (souvent en utilisant des contacts ohmiques
idéaux) ne sont pas observées expérimentalement.
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II1.1.2 Influence de la distance source-drain

I11.1.2.1 Etude d'une distance source-drain plus réaliste

Nous avons considéré dans les simulations effectuées jusqu'a présent sur le
transistor de référence (cf Chapitre II), le cas ou la distance sou