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Introduction générale

Introduction générale

Le développement des systèmes de communications modernes, aussi bien civils que

militaires, impose l’obtention des bonnes performances (puissance, consommation, ren-

dement, linéarité ...) pour des fréquences toujours plus élevées. Cette évolution apparaît

pour les concepteurs comme une nouvelle contrainte sur les étages d’amplification et donc

plus particulièrement sur les transistors qui les constituent et les modèles utilisés lors de la

conception.

La conception de systèmes d’amplification performants satisfaisant à des cahiers des

charges toujours plus contraints, accentue la nécessité de pouvoir disposer de modèles élec-

triques fiable et précis. C’est dans ce contexte que s’inscrivent les travaux de cette thèse dé-

diés à la modélisation multi-ports des transistors hyperfréquences.

Les modèles électriques originaux de transistors multi-ports développés dans le cadre de

cette thèse ont pour objectif de réduire le temps des phases de conception et de fiabiliser le

prototypage des fonctions micro-ondes utilisant ces composants. Les travaux présentés ici

sont donc dédiés à l’amélioration de la modélisation électrique des transistors axée, comme

leur application, sur la bande Ku. Ils ont été développés dans le cadre d’une collaboration

scientifique et contractuelle avec le CNES et la société THALES ALENIA SPACE.

La première partie rappellera les démarches et les critères de conception d’un amplifica-

teur faible bruit ainsi que les différentes topologies associés afin de souligner les avantages

des modèles de transistors multi-ports. Nous présenterons ensuite les principes de fonc-

tionnement des transistors micro-ondes, ainsi que leurs structures physiques. Enfin les dif-

férentes approches de modélisation de transistor relevées dans la littérature seront étudiées.

Dans une deuxième partie, après un état de l’art des méthodes d’épluchage, nous propo-

serons une extension de la méthode d’épluchage (Pad Open Short) à des dispositifs multi-

ports en prenant en compte les imperfections introduites par des standards non-idéaux. Un
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prototype passif 3-accès expérimental permet ensuite de valider la précision de cette nou-

velle procédure et des modèles développés.

Le troisième chapitre est consacré au développement d’un modèle électrique non li-

néaire de transistor 3-accès pour la CAO des circuits. Deux banc de caractérisation spéci-

fiques ont été mis au point pour mesurer les paramètres [S] et les caractéristiques I(V) en

configuration 3-accès. Ces dernières permettent d’une part d’évaluer les performances élec-

triques du transistor et d’autre par d’obtenir toutes les informations utiles pour sa modéli-

sation.

Dans le quatrième et le dernier chapitre, nous proposons de façon détaillée un nouveau

modèle de transistor 4-accès en étudiant l’impact du phénomène de propagation entre les

deux accès de source sur le comportement des transistors en hautes fréquences et la néces-

sité d’utiliser une méthode de modélisation innovante par rapport à la méthode classique.

Nous terminons ce manuscrit par une conclusion générale et la proposition de perspec-

tives à ces travaux.
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Chapitre I

Les différents modèles de transistors pour la

conception des LNA
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1 Introduction

La demande croissante de circuits actifs de plus en plus performants, c’est-à-dire fonc-

tionnant à des fréquences toujours plus hautes et capables de délivrer des performances

toujours plus élevées, a favorisé la création des modèle de transistors multi-ports.

Dans ce chapitre, nous montrerons d’abord l’intérêt de la modélisation multi-ports pour des

applications faible bruit (LNA). Ensuite, nous présenterons un rappel sur les méthodes de

conception des LNA et les différentes architectures existant afin d’avoir une vue globale de

leurs performances. Nous présenterons également les deux grandes familles de transistors

en faisant une description physique et géométrique des transistors micro-ondes les plus uti-

lisés actuellement. Nous clôturons ce chapitre par une revue des principales méthodes de

modélisation de transistors. En effet, il existe plusieurs approches de modélisation telles que

la modélisation physique, la modélisation à l’aide des éléments électriques localisés et la

modélisation distribuée.

Cet état de l’art sur les différents approches de modélisation, nous permet enfin de choi-

sir les deux méthodes de modélisation de transistor qui seront étudiées dans les chapitres

suivants.

2 Généralités sur les amplificateurs faible bruit (LNA)

2.1 Introduction

L’amplificateur faible bruit (LNA ou "low noise amplifiers") est l’élément essentiel de la

partie réception des systèmes de communications. Placé au début de la chaîne de récep-

tion, il a pour objectif d’amplifier les signaux de très faible puissance en provenance d’une

antenne avec pour critère l’optimisation du bruit et des performances linéaires et non li-

néaires. La topologie choisie pour la conception d’un LNA dépend des spécifications avec

notamment le choix de l’architecture et celui du nombres de ses étages. Pour cela, nous al-

lons évoquer dans cette section les critères de conception d’un LNA ainsi que les principales

topologies existant afin de déterminer l’influence de la configuration de transistor sur ses

performances.

2.2 Les Critères de conception d’un LNA

Plusieurs critères permettent d’apprécier les performances d’un amplificateur faible bruit.

Les plus importants sont généralement : le gain, le facteur de bruit, l’adaptation entrée/sortie,

la stabilité et la linéarité.
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2.2.1 Gain en puissance

Le gain en puissance d’un amplificateur est le rapport entre la puissance de sortie et

d’entrée (équation I.1).

Gp =
Puissance fournie à la charge

Puissance en entrée du circuit
(I.1)

La configuration la plus utilisée pour un circuit 2-accès à savoir LNA consiste à connecter

un générateur à l’accès 1 (Γ1) et une charge à l’accès 2 (Γ2), comme le montre la figure I.1. De

ce fait le gain en puissance s’exprime en fonction des paramètres S réflexion de la manière

suivante :

=
|S21|2(1−|Γ2|2)

|1−S22Γ2|2|1−Γe1|2
(I.2)

FIGURE I.1 – Coefficient de réflexion dans un circuit.

2.2.2 Stabilité électrique

La stabilité abordée dans ce paragraphe est analysée par rapport aux impédances de

charge en entrée et en sortie de l’amplificateur. Un circuit est inconditionnellement stable si

pour toutes les combinaisons de charge et de source nous avons, |Γe1| < 1 et |Γs1| < 1.

Les conditions à satisfaire pour avoir la stabilité inconditionnellement sont :

|∆s | < 1 et K > 1 (I.3)

avec

|K | =
1−|S11|2 −|S22|2 +|∆s |2

2|S12S21|
(I.4)

|∆s | = S11S22 −S12S21 (I.5)

K est le facteur de stabilité [1]
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2.2.3 Adaptation entré/sortie

Pour adapter l’amplificateur à des impédances de charge la méthode la plus classique

consiste à utiliser en entrée et en sortie du transistor des quadripoles d’adaptation consti-

tués d’éléments passifs, d’inductances, de capacités et de lignes de transmission. La manière

avec laquelle ces éléments sont disposés permet de réaliser la transformation d’impédances

souhaitée. Cette transformation d’impédance est une étape primordiale lors de la concep-

tion du LNA afin de garantir le meilleur compromis possible entre le gain et le facteur de

bruit [2]

2.2.4 Le facteur de bruit

Le facteur de bruit (F) est le paramètre qui quantifie la dégradation du rapport signal sur

bruit entre l’entrée et la sortie de l’amplificateur (équation I.6 ) :

F =
S1/N1

S2/N2
Pour laquelle la température du générateur est T0 = 290K (I.6)

Le rapport signal sur bruit étant souvent exprimé en décibels, le quotient F prend alors

la forme d’une différence de valeurs en dB et est appelé Noise Figure :

N F = 10log10F (I.7)

Dans le cas l’un LNA à plusieurs étages le noise figure (NF) s’écrit par la formule de Friis :

N FT (dB) = 1+
n
∑

k=0

Fk −1
∏k−1

i=1 Gi

(I.8)

Où Gi est le gain en puissance disponible de l’étage i.

2.2.5 La linéarité

La linéarité d’un LNA est évaluée par les deux paramètres suivant :

— Le point de compression : La courbe de gain du LNA présente une zone linéaire puis

une zone de saturation. La figure I.2.a illustre une courbe typique d’un amplificateur

pour lequel le gain varie de 1dB entre la zone linéaire extrapolée et la zone de satura-

tion. Ce point est appelée le point de compression. Pour un LNA à n étages, le point

de compression peut s’exprimer à l’aide de l’équation suivante [3] :

1

Ps1dB

=
1

Ps1dB ,n

+
1

Ps1dB ,(n−1)Gn

+
1

Ps1dB ,(n−2)G(n−1)

+ ... (I.9)

— Point d’interception d’ordre 3 :
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La linéarité d’un amplificateur est également évaluée à partir du point d’intercep-

tion du troisième ordre lorsque le circuit est excité par un signal composé de deux

fréquences f1 et f2 proches de la fréquence de fonctionnement. Ce signal permet de

caractériser les phénomènes d’intermodulation. La figure I.2.b représente la varia-

tion de la puissance de la porteuse et de la raie d’intermodulation en fonction de la

puissance d’entrée. L’intersection entre ces deux courbes correspond au point d’in-

terception d’ordre 3. Ce dernier peut également être identifié à partir de mesure de

puissance par la relation suivante :

OI P3 =
|Ps( f 1)−Ps(2 f 1− f 2)|

2
+Pe (I.10)

(a) (b)

FIGURE I.2 – (a) Point de compression à 1 dB, (b) Point d’interception d’ordre 3.

2.3 Différentes Topologies d’amplificateur faible bruit

Actuellement, il existe plusieurs architectures d’amplificateurs qui permettent de satis-

faire aux spécifications soumises au concepteur. Parmi ces architectures, nous allons dé-

tailler différents topologies pour lesquelles l’impact de la configuration du transistor, 2 ou

3-accès sur les performances du circuit final est important.

— La topologie à résistance série de shunt.

— La topologie source commune à dégénération inductive.

— La topologie cascode à dégénérescence inductive.

La configuration 3-accès étant caractérisée par le fait que l’accès de source pour le tran-

sistor FET ou l’accès d’émetteur pour le transistor bipolaire n’est pas relié directement à la

masse.
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2.3.1 Topologie à résistance série de shunt

La figure I.3 illustre l’architecture d’un LNA à résistance série shunt [4]. Dans cette archi-

tecture, le transistor est monté en configuration 3-accès c’est à dire avec l’accès de source

du transistor connecté à une résistance R nommé R3. Cette dernière permet d’obtenir une

adaptation d’impédance à 50 Ω en entrée.

T1

R1
R2

R3

Input 

Output

FIGURE I.3 – Architecture d’un LNA à résistance série de shunt.

.

2.3.2 Topologie source commune à dégénération inductive

Ls

Cs

Lg

T
Zin

FIGURE I.4 – Architecture d’un LNA a source dégénérative.

L’architecture d’un LNA à source inductive dégénérative tel que présentée dans la figure

I.4 [4] est parmi les architectures les plus utilisées et est caractérisée par un bon niveau de

gain et une faible consommation [5], [6], [7], [8]. L’intérêt de cette architecture est de faciliter

l’adaptation simultanée en gain et en bruit du transistor et d’améliorer sa stabilité
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2.3.3 Topologie cascode à dégénérescence inductive

T2

T1
RF

V_polar

L 1

L2

L3

C1

C2 R1

Output

FIGURE I.5 – Architecture d’un LNA cascode à dégénérescence inductive.

Le circuit présenté sur la figure I.5 est un exemple d’architecture d’amplificateur faible

bruit comportent deux transistors. cette architecture est de type amplificateur cascode à dé-

générescence inductive [9], [10].

Le premier transistor T1 de cette architecture assure les fonctions d’amplification du si-

gnal, de réduction du bruit et d’adaptation à la source d’entrée [4]. Le deuxième transistor

T2 permet d’obtenir l’isolation entre l’entrée et la sortie et d’améliorer la stabilité. L’isolation

permet d’assurer l’unilatéralité de l’amplificateur. Les réseaux d’adaptation d’entrée et de

sortie peuvent alors être conçus et optimisés séparément.

2.4 Limitation de la modélisation classique 2-accès de transistors

Dans les paragraphes précédents, nous avons présenté différentes topologies de LNA

dans lesquelles les transistors sont utilisés en configuration 3-accès. Nous avons vu que l’uti-

lisation de ces transistors permet de satisfaire plusieurs des critères d’un LNA : Adaptation

en puissance au gain maximum, adaptation simultanée en gain et en bruit, isolation en-

trée/sortie et gain élevé. Cependant, cette amélioration reste très limitée en fréquence. En

effet, lorsque la fréquence d’utilisation est élevée, les résultats de mesure tel que le gain ou

l’adaptation entrée/sortie diffèrent de ceux de la simulation. Les concepteurs ont prouvé

que ce problème provient de la modélisation de transistors en 3-accès. En effet, ces modèles

sont souvent extraits à partir de mesures 2-accès, extraction qui n’est pas toujours satisfai-

sante, surtout quand on monte en fréquence. L’extraction du modèle est faite en considérant

le transistor comme un quadripole avec un accès d’entrée (la grille dans le cas des transistors
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à effet de champ et la base pour le transistor bipolaire) et un accès de sortie (drain pour les

transistors à effet de champ et collecteur pour les transistors bipolaire). Les accès source et

émetteur sont reliés à la masse. Bien que cette extraction permettent de connaître le com-

portement du transistor 2-accès, elle ne permet pas d’avoir le comportement complet du

transistor en 3-accès. En effet, la connaissance du comportement des transistors est cruciale

pour une conception fiable des circuits analogique et pour l’analyse de leurs performances

en hautes fréquences.

3 Les principaux transistors mico-ondes

3.1 Les transistors bipolaires à hétérojonction

3.1.1 Principe de fonctionnement de HBT

Historiquement les transistors bipolaires à hetérojonction (noté HBT pour heterojunc-

tion Bipolar transistor) sont des composants actifs inventés en 1951, grâce aux travaux de

Shockley [11]. L’amélioration des performances par rapport au transistors bipolaires à ho-

mojonction (BJT) provient de l’utilisation d’une hétérojonction. La figure I.6 illustre la struc-

ture d’un HBT. Le choix de l’hétérojonction (grand gap pour l’émetteur, petit gap pour la

base) entraîne un décalage dans la bande de valence ∆Ev , d’où l’augmentation de la barrière

entre émetteur et base (Figure I.7).

FIGURE I.6 – Vue en coupe d’un transistor bipolaire à hétérojonction.
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FIGURE I.7 – diagramme de bande d’un transistor bipolaire à hétérojonction en conditions
normales de fonctionnement.

Cette particularité offre un dopage de base plus important que le dopage de l’émetteur ce

qui permet de réaliser des épaisseurs de base très faibles et donc des fréquences de transition

ft et fmax élevées.

ft =
1

1πτec
(I.11)

Où τec est le temps de transit des électrons à travers l’ensemble de la structure.

fmax =

√

ft

8πCbc RB
(I.12)

Avec RB résistance de base et Cbc capacité base collecteur.

L’augmentation du dopage de base permet de diminuer la résistance d’accès de base

intrinsèque RB et donc la fréquence de fonctionnement maximale et le gain en puissance

pour les hautes fréquences. L’obtention d’une puissance élevée est obtenue par optimisation

de l’épaisseur du collecteur et de son dopage. Ces deux paramètres permettent d’établir un

compromis entre le courant maximal limité par l’effet Kirk et la tension maximale limitée

par l’avalanche [12].

3.1.2 Les transistors HBT à base de Si et SiGe

Les transistors HBT silicium sont très répandus dans le domaine de micro-ondes grâce

à leur technologie mature. Mais leur faible fréquence de fonctionnement les limitent à des

applications de quelques GHz.

Au cours des dernières années, les applications sur substrat silicium ont vu leur fré-

quence d’utilisation augmenter par l’introduction de germanium dans la base. Cela a par

Modélisation multi-ports des transistors hyperfréquences Page 11



Wafa KHELIFI

conséquence de permettre aux transistors de fonctionner en bandes X et Ku [13]. Cette mon-

tée en fréquence s’effectue néanmoins aux dépens des tensions de claquage (donc de la puis-

sance), car la largeur de bande interdite du Si(1−x)Gex décroît en fonction de la quantité x de

germanium.

3.1.3 Les transistors HBT à base d’ InP

Grâce à la grande mobilité des électrons, les semi-conducteurs à base d’InP ont l’avan-

tage de pouvoir fonctionner à des fréquences très élevées. On distingue deux catégories de

transistors HBT sur substrat InP : Les transistors à simple hétérojonction SHBTs et les tran-

sistors à double hétérojonction DHBTs. Pour les SHBTs, le collecteur est constitué du même

matériau que la base. Cependant la faible largeur de bande interdite a pour conséquence une

tension de claquage Bvce0 de l’ordre de quelques Volts pour un matériau comme l’InGaAs.

Les transistors à double hétérojonction ont été mis au point pour augmenter les tensions de

claquage [14].

3.1.4 Les transistors HBT à base d’AsGa

L’intérêt majeur des circuits AsGa par rapport aux circuits silicium est la grande mobilité

des électrons. Pour des champs électriques faibles, la mobilité des électrons est quatre fois

supérieure à celle de silicium. Ceci permet d’avoir des faibles valeurs de résistances d’accès

au transistor. De plus, le substrat AsGa est un semi isolant qui facilite la réalisation des lignes,

diminue les pertes et donc améliore le facteur de bruit.

Étant donné que la fréquence et la tension de claquage sont liées aux épaisseurs des

différents couches, les performances en fréquences des transistors HBTs AlGaAs/GaAs sont

assez limitées. On trouve dans la littérature des transistors bipolaire à hétérojonction Al-

GaAs/GaAs qui, pour une épaisseur de collecteur de 9 µm, ont des tensions d’avalanche

élevées (BV vce0=106V) avec des fréquences ft et fmax respectivement de 1.16GHz et 3GHz

[15].

Ericsson a présenté ainsi des HBTs avec de fortes tensions de claquage pour des appli-

cations à 2GHz. Les tensions de claquage respectives (Bvcb0) (Bvce0) de ces composants sont

51V à 53V et 34V à 36V. La structure du collecteur pour atteindre ces valeurs présente une

épaisseur de 2.5 µm. Les performances indiquées restent assez modestes avec une puis-

sance de 1.02W et un gain de 9.1dB à 2GHz pour un transistor comportant 12 doigts, soit

un développement de 1440 µm2 [16].

L’incorporation d’Indium dans le matériau AsGa augmente la mobilité des porteurs. Ce-

pendant, cette proportion d’Indium doit être contenue, car elle favorise le déclenchement

des phénomènes d’avalanche et/ou d’ionisation par impact. C’est pour cela qu’il est com-

pliqué de concevoir des transistors de puissance ayant des fréquences de fonctionnement
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élevées avec cette technologie.

3.1.5 Les transistors HBT à base de matériau grand gap

Les transistors à grand gap, c’est à dire réalisés avec des matériaux comme le Nitrure de

Gallium (GaN) ou le carbure de silicium (SiC), ont des propriétés physiques qui leurs per-

mettent de supporter de fortes tensions et par conséquent de fortes puissance de sortie. Les

performances de ce type de transistors HBTs combinent des fréquences de fonctionnement

importantes avec une puissance de sortie élevée [17]. Cependant, les travaux réalisés sur ces

transistors sont relativement rares, on préfère étudier des topologies plus simples et tout

aussi performantes.

3.2 Les transistors a effet de champ

3.2.1 Généralités

Le transistor à effet de champ (FET ou TEC) a été proposé par W.Schockely en 1952 [18].

Contrairement au transistor bipolaire où les électrons et les trous sont impliqués dans le

fonctionnement, le FET est un composant unipolaire car seuls les porteurs (électrons) inter-

viennent dans le fonctionnement. En outre, les électrons sont responsables de l’effet tran-

sistor car ils possèdent les meilleures propriétés de transport : Vitesse, mobilité et coefficient

de diffusion. L’effet fondamental du TEC est de contrôler le courant dans un barreau semi-

conducteur à l’aide de deux tensions.

FIGURE I.8 – Barreau semi-conducteur.

Dans le cas d’un barreau semi-conducteur avec une densité volumique des électrons n

(figure I.8), le courant I s’écrit sous la forme suivante :

I = q.n(x).v(x).S(x) (I.13)

avec v est la vitesse des électrons qui dépend de la tension appliquée entre le drain et la

source. Le principe de l’effet de champ est de moduler la conductivité entre le drain et la

source à l’aide du champs électrique transverse. Il y a deux manières permettant d’avoir ce

phénomène :
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— Modulation de la section de barreau S, c’est le cas des MESFET (jonction MEtal Semi-

conducteur).

— Modulation de la densité de porteurs n, c’est le principe des HEMT et des PHEMT.

3.2.2 Les transistors MESFETs

Le MESFET est un transistor à effet de champ à grille métallique Schottky.

FIGURE I.9 – Jonction de schotcky ,Ve=0

3.2.2.1 Le modèle de Schottky : Quand un métal est mis en contact avec un substrat

semi-conducteur de type N, les électrons du semi-conducteur diffusent vers le métal et en-

traînent des modifications énergétiques dans chacun des matériaux. Au niveau du métal, il

apparaît une accumulation d’électrons à l’interface. Au niveau du SC, une zone dépeuplée se

crée sur une profondeur d. Cette zone s’appelle Zone de Charge d’Espace (ZCE). La perte des

électrons dans le SC provoque la naissance d’un champ électrique Ei comme illustré dans la

figure I.9. Un état d’équilibre s’établit, c’est-à-dire que les électrons ne peuvent plus diffuser

vers le métal quand le potentiel Vi (terme intégral de Ei) atteint la valeur de la hauteur de

barrière φB .

Lorsqu’on polarise la structure métal semi-conducteur par une tension Ve négative (fi-

gure I.10.a), le champ électrique total (Ee + Ei) augmente ce qui entraîne la reprise du phéno-

mène de diffusion sur une profondeur (d
′
>d). De ce fait, un nouvel équilibre s’établit lorsque

Vi atteint la valeur (-Ve) + φB .

Si Ve est positive (figureI.10.b), le champ électrique total diminue et tend vers une valeur

nulle lorsque Ve est égal à φB . L’épaisseur d se réduit et les électrons diffusent du SC vers le

métal donnant naissance à un courant I :

I = I0.(exp
(

V j
n.V0

) −1) (I.14)
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où :

• V j est la tension intrinsèque aux bornes de la Jonction

• V j est la tension thermodynamique (26 mV à 295 ◦K)

• V j n est le facteur de qualité de la diode, compris entre 1 et 2.

(a) (b)

FIGURE I.10 – Jonction Schottky (a) polarisation inverse, (b) polarisation directe.

3.2.2.2 Principe de fonctionnement

Un MESFET est basé sur la modulation de la conductance entre les deux contacts oh-

miques (drain et source) par l’action électrostatique de la grille. En effet, la variation de la

valeur de conductance est proportionnelle au nombre de porteurs libres dans le canal, et

donc au courant entre source et drain. Ceci présente l’effet amplification du transistor qui

permet de transformer un faible signal appliqué sur la grille en un fort signal récupéré sur le

drain.

3.2.2.3 Structure d’un MESFET

La structure MESFET comporte généralement une couche active de type N qui repose sur

un substrat semi-isolant (SI), deux contacts ohmiques (source et drain) et une grille métal-

lique déposée entre source et drain pour créer le contact Schottky. La figure I.11 illustre une

vue en perspective d’une structure MESFET. En régime de fonctionnement normal, la gille

est souvent polarisée négativement par rapport à la source (Vgs<0) alors que le drain est po-

larisé positivement par rapport à la source (Vds>0). La présence du contact Schottky permet

de créer une zone dépeuplée de porteurs libres sous la grille. La concentration des électrons

mobiles dans la partie restante de la couche conductrice (canal conducteur) est donc maxi-

male. En effet, quand on applique une tension Vds positive sur le drain, un flux d’électrons

traverse le canal de la source vers le drain, ceci correspondant à un courant Ids .Cependant,

la section du canal conducteur disponible est limitée à (a-d). Si on diminue Vgs, l’épaisseur
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d augmente, et donc le courant Ids diminue. Lorsque d est égal à la valeur a, le canal est

pincé et Ids s’annule. Pour comprendre la différence observée au niveau de la profondeur de

FIGURE I.11 – Vue en coupe de la structure du MESFET et positionnement des sources de
polarisation.

la zone de désertion le long du canal, qui est plus profond du coté drain que du coté source,

on exprime les épaisseurs dSour ce et dDr ai n de la manière suivante :

dsour ce =−
2.ǫ

q.Nd
.(φB −V g s))

1
2 (I.15)

ddr ai n =−
2.ǫ

q.Nd
.(φB −V g d))

1
2 (I.16)

avec Vgd=Vgs-Vds. Or Vgs<0 et Vds>0 donc Vgd<0. Ceci explique le profil de la ZCE observée

sur la figure (I.11). En faisant varier Vds pour plusieurs commandes Vgs, on génère un ré-

seau de caractéristiques donnant l’évolution du courant de sortie (voir figure I.12) Ids (Vds).

Ce réseau de caractéristiques est composé de deux zones : la zone ohmique et la zone de

saturation .

— La zone ohmique : appelé aussi zone linéaire correspond à l’évolution du courant

de sortie Ids pour de faibles valeurs de tension de drain Vds. En effet, la section de

canal sous la grille reste presque uniforme vu qu’elle dépend essentiellement de la

tension Vgs. Le dispositif se comporte donc comme une conductance contrôlée par

la grille. Généralement les applications qui nécessitent ce régime de fonctionnement

où lorsque le transistor est polarisé à froid (Vds0 = 0) sont les mélangeurs et les dé-

phaseurs.

— La zone de saturation : Lorsque la tension de drain Vds augmente, la section de la

zone dépeuplée devient de plus en plus importante côté drain. Ce qui provoque le

resserrement de ce dernier et par conséquent la saturation du courant(Ids = Idsat).
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FIGURE I.12 – Réseau de caractéristiques de sortie d’un MESFET.

L’augmentation de la tension Vds au-delà de Vdsat (tension de saturation) n’affecte

pas l’évolution du courant de drain qui garde une valeur relativement constante Idsat.

Il faut noter qu’on ne parviendra pas à dépeupler la couche conductrice côté drain

avec l’augmentation de Vds car ce phénomène (le pincement du canal) est unique-

ment contrôlé par la commande Vgs. Le transistor est pincé quand la valeur de Vgs

atteint une valeur inverse suffisamment grande.

3.2.2.4 Les transistors MESFET en SiC

Les premiers transistors MESFETs sur Carbure de Silicium ont été réalisés par l’équipe de

J.W. Palmour à Cree Research [19], [20]. L’avantage des MESFETs SiC est l’excellente conduc-

tivité thermique de leur substrat. Néanmoins, la mobilité des électrons est faible et les sub-

strats sont coûteux et limités en diamètre. Les MESFETs SiC sont très utilisés pour les appli-

cations amplificateur de puissance des stations de base dans les systèmes de communica-

tions sans fil.

3.2.2.5 Les transistors MESFET en AsGa

En 1966, Mead [21] a proposé de remplacer le silicium par l’Arséniure de Gallium (AsGa)

car sa mobilité électronique est six fois plus élevée. Puis en 1973 Baechtold [22] a présenté le

premier composant MESFET (MEtal Semi-conductor Field Effect Transistor) réalisé à partir
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des semi-conducteurs III-V. La technologie MESFET AsGa présente de bonnes performances

pour des applications micro-ondes jusqu’en bande X. Cependant, cette technologie est li-

mitée par de faibles tensions de claquage ainsi que par des fréquences de transition qui ne

dépassent pas 30GHz environ [23]. Pour des fréquences plus élevées, les composants à hété-

rojonction tels que les HEMTs (High Electron Mobility Transistors) présentent de meilleures

performances.

3.2.3 Les transistors de HEMT et pHEMTs

Le transistor HEMT (High Electron Mobility Transistor) est également nommé TEGFET

(Two-dimensional Electron Gas Field Effect Transistor), MODFET (Modulation Doped Field

Effect Transistor), ou HFET (Heterojunction Field Effect Transistor) [24], [25], [26]. Ces dif-

férentes appellations correspondent au transistor à hétérojonction à mailles cristallines de

taille accordées ou quasi accordées. Il existe aussi une autre famille de HEMTs appelée PHMT

(Pseudo morfic High Electron Mobility Transistor) qui est réalisée à l’aide de composés III-V

à maille cristalline de tailles différentes.

Les transistors HEMT et pHEMT sont actuellement la base des circuits micro-ondes mo-

nolithiques ou MMIC. De par sa grande maturité technologique, le HEMT domine encore le

marché hyperfréquence, notamment pour des applications de puissance hautes fréquences

ainsi que pour des applications faible bruit. En effet, les performances en puissance d’un

transistor sont essentiellement liées à son aptitude à contrôler de forts courants à l’aide de

faibles tensions. Ceci justifie l’utilisation des HEMTs qui allient de fortes densités électriques

à de grandes vitesses de saturation et des mobilités élevées des électrons dans un matériau

faiblement dopé ou non dopé.

Un autre atout majeur des HEMTs réside dans leur structure épitaxiale réalisée de ma-

nière à séparer physiquement les électrons libres, des impuretés ionisées à l’interface d’une

hétérojonction. Ceci permet d’assurer une mobilité maximale des électrons.

3.2.3.1 Principe de l’hétérojonction

L’hétérojonction est constituée d’un matériau grand gap (dopé N) AlxGa1−x As et d’un

matériau faible gap (non dopé) le plus utilisé étant l’AsGa. Le diagramme de bandes de ces

deux semi-conducteurs avant contact est représenté dans la figure I.13.

Le modèle de l’héterojonction le plus utilisé a été proposé par R. L. Anderson en 1962 [27].

L’objectif de ce modèle est de déterminer les positions respectives des bandes de valence et

de conduction dans le diagramme de bandes lorsque les deux matériaux sont mis en contact

(figure I.14). En outre la formation du diagramme de bandes à l’interface suit les règles ci-

dessous :

— Le grand gap doit transférer ses électrons dans le petit gap.

— Les niveaux de Fermi doivent être alignés.
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FIGURE I.13 – Deux matériaux avant contact.

— Le niveau du vide ne peut pas subir de discontinuité.

FIGURE I.14 – Diagramme de bandes après contact et la formation d’un puits de potentiel.

Dès que les deux matériaux sont mis en contact, il apparaît des courbures et des discon-

tinuités dans les bandes de conduction et de valence au niveau de la jonction métallurgique.

Par conséquent, un puits de potentiel et une couche d’accumulation de porteurs sont créés

à l’interface entre les deux matériaux. Les électrons sont confinés dans ce puits de poten-

tiel dont la largeur est de quelques dizaines d’Angstroms et le fond se trouve au-dessous du

niveau de Fermi.

Quand ce puits de potentiel devient étroit, des effets quantiques apparaissent. Ces effets

se traduisent par la quantification des niveaux d’énergie des électrons et par la restriction du
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mouvement des porteurs qui se fait dans un plan parallèle à l’hétérojonction. On parle donc

du gaz d’électrons bi-dimensionnel (noté 2DEG).

3.2.3.2 Structure d’un HEMT en AsGa

Dans les HEMTs, la structure des couches épitaxiées est réalisée grâce à un empilement

de plusieurs couches semi-conductrices. La figure I.15 représente la structure de couches

ainsi que le diagramme de bande d’énergie d’un HEMT classique utilisant l’AsGa et l’AlGaAs

comme héterojonction.

FIGURE I.15 – Structure de principe d’un HEMT AsGa.

En première étape, une couche d’AsGa non dopé où le canal est déposée sur le substrat

semi-isolant. Ensuite, une couche AlGaAs avec un grand gap est déposée. Seule la partie su-

périeure de cette couche est dopée fortement en atomes donneurs. De ce fait, des électrons

libres diffusent de l’AlGaAs vers la couche AsGa laissant la zone N du grand gap déplétée et

donc chargée positivement. Ces électrons s’accumulent à l’interface (grand gap/petit gap)

formant ainsi un gaz d’électrons à des dimensions plus ou moins profondes suivant la pola-

risation de la tension de grille. L’électrode de grille métallique est déposée à la surface de la

couche d’AlGaAs, cette électrode est de quelques dixième de micromètres de longueur. Les

contacts des électrodes de drain et de source se font sur une couche AsGa fortement dopée

en atomes donneurs.

3.2.3.3 Structure d’un HEMTs GaN

Le HEMT AsGa a permis des utilisations en fréquence bien plus hautes que celles du MES-

FET. Sa limite fréquentielle est de l’ordre de 50-60GHz. Cette limite est principalement liée

aux propriétés de transport du matériau intrinsèque, c’est-à-dire l’AsGa. En conséquence

pour satisfaire aux besoins sans cesse croissants de montée en fréquence, l’idée de base a

été de remplacer l’AsGa par un autre matériau de grand gap (supérieur à celui de l’AsGa).
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Pour ce faire, le canal a été réalisé à base de nitrure de gallium autorisant une vitesse à fort

champ électrique la plus élevée possible. La figure I.16 présente les couches épitaxiales d’une

structure HEMT GaN.

FIGURE I.16 – Structure de principe d’un HEMT GaN.

Les transistors HEMTs AlGaN/GaN présentent de meilleures performances en fréquence.

Cette dernière spécificité fait du transistor HEMT un candidat idéal pour les systèmes radars

de très forte puissance.

3.2.3.4 Structure d’un pHEMT

Les transistors à effet de champ pseudomorphiques GaAs (pseudomorphic HEMTs) se

différencient des transistors HEMTs par l’ajout d’une couche d’InGaAs intercalée entre les

couches AlGaAs et AsGA (figureI.17). Ceci permet d’élargir la discontinuité de la bande de

conduction à l’interface AlGaAs/InGaAs. La taille du puits de potentiel est plus grande que

celle d’une structure HEMT classique avec une concentration de porteurs plus importante,

et donc un courant de drain plus élevé [28]. De plus, la vitesse des électrons dans l’InGaAs

(non dopé) est plus importante que dans l’AsGa, ce qui autorise de très hautes fréquences

de travail [29].

3.3 Conclusion sur les différentes structures

Nous avons présenté les meilleurs candidats parmi les technologies de composants utili-

sées pour l’amplification de puissance et faible bruit. Plusieurs types de transistors peuvent

être utilisés. Dans la suite de nos travaux sur la base des besoins et des spécifications définies

par Thales Alenia Space et le CNES, nous utiliserons au cours des étapes de caractérisation

et de modélisation les transistors pHEMT AsGa.
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FIGURE I.17 – Structure de principe d’un PHEMT classique.

4 Les différents modèles de transistors

4.1 La modélisation physique

La modélisation physique est la plus ancienne méthode de modélisation pour la concep-

tion des circuits hyperfréquences. Elle cherche à déterminer les caractéristiques du transis-

tor à partir de ces paramètres physiques. En effet, la physique des semi-conducteurs permet

de calculer les charges et le courant circulant dans le transistor à partir de ces dimensions

géométriques tels que le longueur et la largeur de grille, le niveau de dopage canal ainsi que

les tensions appliquées à ses bornes. Ce modèle est basé sur les équations de transport des

charges dans le semi-conducteur. D’une façon générale l’approche suivie dans la modélisa-

tion permet d’obtenir un modèle pour tout transistor et pour tout état de polarisation.

Les modèles physiques se différencient principalement par la façon dont ils résolvent les

équations analytiques, en essayant d’effectuer une résolution plus rapide et plus robuste,

notamment en terme de convergence des solutions.

Les équations ci dessous régissent les phénomènes de transport de charges à l’intérieur d’un

transistor avec un seul doigt de grille [30] :

ǫ.▽2 .Φ(x, y) = q[N (y)−n(x, y)] (I.17)

−→
E =−−→▽(Φ) (I.18)

−→▽.
−→
J = q.dn/d t (I.19)

−→
J =−q.n.−→v +q.D0.−→▽.−→n (I.20)
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Jt =
−→
J +ǫ.d

−→
E /d t (I.21)

Les grandeurs physiques qui interviennent dans ces équations sont les suivantes :

— Le champs électrique E (x,y).

— Le potentiel éléctrostatique Φ(x,y).

— La concentration en atomes donneurs dans le canal N(y).

— La vitesse des électrons v[E(x,y)].

— La densité de courant de conduction J.

— La densité total de courant Jt.

La résolution de ce système d’équation est un outil puissant pour la compréhension des

phénomènes physiques dans le semi-conducteur tels que l’effet d’avalanche ou les sources

de bruit. Cependant, le temps de calcul nécessaire et le grand nombre de paramètres qu’elle

fait intervenir pour ce type de modèle ne permettent pas une intégration facile dans un en-

vironnement de CAO des circuits hyperfréquences.

4.2 Le modèle phénoménologique

Comme son nom l’indique, son but est de reproduire les phénomènes intervenant dans

le composant, en se détachant de la complexité de la structure physique. Il repose sur la

structure proposée par A. Liechti [31], [32], présentée dans la figure I.18. Cette structure est

la dérivée de la présentation donnée en [33] pour les MESFETs. Le modèle phénoménolo-

gique est également qualifié de modèle semi-physique car les équations utilisées peuvent

aussi bien relever de la physique (dans le cas des diodes) ou plus simplement suivre une loi

mathématique reproduisant au mieux le phénomène (dans le cas des capacités Cgs et Cgd)

afin d’améliorer la convergence du modèle. Les paramètres de ce modèle sont extraits à par-

tir des résultats de caractérisations expérimentales (mesures I(V), paramètres S, mesures en

puissance). Le modèle phénoménologique est contraignant, du fait du grand nombre d’élé-

ments à définir. Toutefois, il présente un bon compromis puisque il permet de reproduire les

phénomènes physiques intervenant dans la structure physique, et d’étudier les variations

des éléments du modèle en fonction des évolutions technologiques.

Le modèle phénoménologique, présenté dans la figure I.18, peut être modélisé en 2 ou 3-

accès. En effet, sa modélisation dépend de la méthode de caractérisation ainsi que du dessin

(layout) du transistor. Dans la prochaine partie, nous allons présenter les différents modèles

phénoménologiques.
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FIGURE I.18 – Origine physique des éléments du modèle électrique petit signal du HEMT.

4.2.1 Modèle 3-accès

Le modèle électrique équivalent à 3-accès est présenté dans la figure I.19. Chacun des

paramètres présentés dans ce modèle est issu de la modélisation de la structure proposée

par Liechti[31]. En effet, ce modèle est composé des éléments intrinsèques tel que les capa-

cités de jonctions, et les éléments extrinsèques. D’autres éléments peuvent être joints à ce

modèle tels que les diodes avalanche ou bien les sources de bruit ou encore un circuit de

modélisation thermique.

Les éléments intrinsèques correspondent à la partie active du transistor, c’est-à-dire au

canal :

— Le générateur du courant : I d s = gmV g se−e j wτ est l’effet fondamental du transistor.

Il constitue la source de courant contrôlée par tension. Le retard τ est le temps de

transit des électrons dans le canal. On trouve aussi la conductance gm qui traduit la

variation du courant dans le canal en fonction de la tension de grille.

— Les capacités grille source Cgs et grille drain Cgd représentent les variations des charges

accumulées dans la ZCE. Cgs détermine cette variation en fonction de la tension

grille-source lorsque celle du drain-source est constante. Cgd est déterminée en fonc-

tion de la tension grille-drain lorsque la tension grille-source est constante.

— La conductance de sortie Gd représente la variation du courant en fonction de la ten-

sion drain-source, c’est la résistance du canal.

— Les résistances Ri et Rgd permettent de décrire le caractère distribué du canal. En

effet, la résistance Ri permet de modéliser l’impédance d’entrée du transistor, tandis

que la résistance Rgd permet de modéliser la rétroaction du composant.

— La capacité Cds traduit les couplages électrostatiques entre les zones fortement do-

pées sous les contacts de source et de drain.

Les éléments extrinsèques sont les éléments parasites liés à la métallisation des élec-

trodes d’accès :
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— Les résistances Rd et Rs traduisent les effets résistifs des contact ohmiques situés

entre la partie active du transistor et les électrodes externes de source et de drain.

— Rg représente les pertes du signal dûes à l’effet distribué de l’électrode de grille.

— Les capacités Cg, Cd, Cs sont les capacités induites par les accès grille drain source vis

a vis du substrat.

— L’effet inductif lié à la métallisation des contacts (grille, drain et source) est représenté

respectivement par Lg, Ls et Ld.

G D

Cgd

Cgs

Rgd

Ri

Cds

Rs

S

Lg Rg

Cg

Rd Ld

Vgs

Id
s
=

G
m

.V
g
s
.e

Ls

C
s

Cd

Gd

Partie intrinséque

(-
jw

)

Partie extrinséque

FIGURE I.19 – Modèle petit signal 3-accès.

Le modèle électrique petit signal 3-accès est le modèle général de transistor, c’est à dire

avec aucun accès du transistor connecté à la masse. Néanmoins, ce modèle n’est pas souvent

utilisé. En effet, les concepteurs cherchent à modéliser le transistor en configuration 2-accès

puisque ce dernier est le plus utilisé.

4.2.2 Modèle 2-accès (Source commune)

Le modèle électrique source commune correspond au modèle 3-accès avec son accès de

source relié à la masse. Ce plot de masse qui connecte l’accès source à la masse court-circuite

la capacité Cs. Cette dernière est la capacité induite par la source vis a vis le substrat. Dans le

cas des circuits MMIC, cette mise à la masse est faite avec des VIA hole (Vertical Ineterconect

Acces).

4.2.3 Modèle 2-accès (Grille commune)

Le modèle électrique petit signal en grille commune se différencie du modèle source

commune par la connexion à la masse de la grille ce qui conduit à court circuiter la capa-

cité Cg. Comme l’accès de source n’est plus connecté à la masse, la capacité Cs en série avec

Rs et Ls n’est plus en court circuit.
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4.3 Le modèle comportemental

Avec la dernière génération d’instruments de caractérisation, les modèles comportemen-

taux [34] se sont développés. En effet, le modèle comportemental peut être fourni directe-

ment par certains appareils de mesure (comme l’analyseur de réseau vectoriel PNA-X Key-

sight ou les mesures faites par les sociétés Mesuro ou NMDG) et se présente sous forme

d’un modèle de type «boite noire». En effet, les mesures du transistor sont directement mo-

délisées par des fonctions mathématiques s’appuyant sur des paramètres n’ayant aucune

valeur physique réelle, comme c’est le cas pour des modèles de réseaux de neurones [35] ou

de paramètres[X] [36]. Cette méthode permet non seulement de simuler des sous-systèmes

complets, mais peut aussi fournir une approche plus globale simplifiant la modélisation au

niveau système. Cependant, elle ne met pas suffisamment l’accent sur les variables et les pa-

ramètres du modèle. De plus, la convergence du processus de modélisation est limitée aux

conditions de mesure qui ont servi de support à l’extraction.

4.4 Le modèle distribué

Des nombreux travaux de recherche (comme ceux des références [37], [38] et [39]) ont

proposé des modèles plus fins qui se rapprochent le plus possible de la physique afin d’amé-

liorer la prédiction des phénomènes qui régissent le transistor, en particulier le phénomène

de propagation des signaux électriques dans les électrodes du composant et les bus d’ac-

cès. Parmi ces approches, on trouve les modèles distribués qui ont pour but de déterminer

les phénomènes de propagation et de couplage entre les électrodes de contact et le semi-

conducteur. Certains travaux s’attachent plus particulièrement à modéliser le couplage entre

les différentes électrodes à l’aide de capacités et d’inductances mutuelles. Ainsi, les élec-

trodes sont découpées en plusieurs tronçons. En outre, chaque tronçon représente un dis-

positif élémentaire actif. Ce dernier est modélisé par un simple transistor à effet de champ

intrinsèque phénoménologique. Le modèle distribué, se présentant comme un réseau passif

extrinsèque, alimente une cascade de dispositifs élémentaire actifs (figure I.20).

M. T. Hickson et al ont présenté une comparaison entre les autres modèles et le modèle em-

pirique. En effet, ils ont suivi une approche de modélisation distribuée pour la partie in-

trinsèque et extrinsèque, ce qui a permis d’avoir une précision des paramètres [S] jusqu’à

50GHz [40]. Ainsi, les modèles distribués sont capables de prédire avec précision le com-

portement du transistor 2-accès. Cependant, ils ne fournissent aucune information sur les

performances du transistor lorsqu’il est utilisé en configuration 3 ou 4-accès.
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FIGURE I.20 – Procédure de modélisation distribué.

5 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons rappelé les critères de conception d’un LNA ainsi que les

différentes architectures permettant de mettre en valeur l’importance des transistor multi-

ports sur les performances du circuit final. Nous avons également présenté le principe de

fonctionnement des principaux transistors micro-ondes utilisés actuellement tel que les HBT,

MESFET et HEMT, ainsi que leurs structures physiques. Ces dernières sont les points de dé-

part de la modélisation. Différentes approches de modélisation électrique sont ainsi présen-

tées afin de choisir judicieusement les méthodes optimales qui seront appliquées dans les

parties suivantes.

La conception d’un amplificateur faible bruit basé sur un modèle de transistor multi-

ports passe tout d’abord par une modélisation rigoureuse permettant de caractériser avec

précision le transistor. En effet, le modèle doit prendre en compte tous les phénomènes phy-

siques mis en jeu afin de reproduire le comportement électrique du transistor lors d’une si-

mulation. Néanmoins, toute la difficulté de modélisation multi-ports réside dans la méthode

de caractérisation. Par conséquent, le chapitre suivant sera dédié à la proposition d’une mé-

thode d’épluchage pour la caractérisation RF sous pointes d’un circuit multi-ports.
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Chapitre II

Méthodes d’épluchage pour la

caractérisation RF sous pointes d’un circuit

MMIC
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1 Introduction

Pour réaliser la mesure sous pointes de composants en technologie MMIC, le composant

sous test (DST) doit comporter des accès RF coplanaires sur lesquels sont posés les pointes

de mesure. Ces accès présentent des effets non négligeables qui affectent les performances

du composant mesuré. L’épluchage ou de-embedding en anglais permet de soustraire les

effets des lignes et des plots d’accueil des pointes et de ramener le plan de référence au plus

proche du composant à caractériser.

Dans ce chapitre, nous allons présenter les principales méthodes d’épluchage afin de

choisir la méthode la plus adaptée à des mesures multi-ports dans la bande Ku. Ensuite,

après avoir relevé un défaut dans la méthode choisie (à savoir la méthode Pad Open Short),

une solution sera proposée concernant les imperfections produites par des standards non

idéaux.

2 État de l’art des principales méthodes d’épluchage

L’épluchage permet de supprimer les contributions des lignes et plots d’accès et de rame-

ner le plan de référence des mesures au plus proche possible du composant. En effet, les per-

formances du DST sont notamment dégradées par les pertes des lignes. Par ailleurs ces effets

parasites sont accentués quand la fréquence de mesure est élevée. En raison de la montée en

fréquence des dispositifs et des systèmes électroniques, plusieurs méthodes d’épluchage ont

été proposées. Les deux principales sont la méthode Thru Reflect Line (TRL) et la méthode

Short Open Load (SOL). D’autre part, la méthode (Open Short) pourrait être utilisée dans

le cas où le concepteur ne dispose pas d’une résistance de précision (SOL) ou bien lorsque

la surface disponible ne permet pas d’insérer une ligne λ/4 (TRL) en complément du DST.

Afin de choisir la solution la plus adaptée au développement d’une méthode d’épluchage

multi-ports à hautes fréquences, nous allons présenter les standards nécessaires à la mise

en œuvre de chaque épluchage et leurs conditions d’utilisation.

2.1 Épluchage Open Short Load

La première version du d’épluchage Open Short Load a été développée par Richard T.

Webster en 1995 pour des mesures avec 1 seul port [41]. En 2002, ZhenYu Cheh et al., ont

proposé une extension de cette méthode à des composants 2 ports [42]. L’atout principal de

cette méthode est qu’il n y a pas une connexion directe entre les ports et par conséquent les

mêmes standards peuvent être utilisés pour l’épluchage de chaque port, dans le cas où les

lignes d’accès sont identiques.

L’épluchage SOL nécessite trois standards :
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— Open : Circuit ouvert.

— Short : Court circuit entre les plots sous pointes de chaque port

— Load : Résistance de 50 Ω placée entre le signal et la masse de chaque port.

Dans le cas de mesures sous pointes (Ground-Signal-Ground) le standard "Load" est réa-

lisé en utilisant deux résistances de 100 Ω en parallèle afin d’assurer une bonne symétrie de

la structure globale. La figure II.1 présente un kit d’épluchage SOL 1-port.

Plan
du DST

DST

Circuit de test Open Short Load

Plan
de mesure

FIGURE II.1 – Kit d’épluchage SOL 1-port.

Pour effectuer un épluchage SOL 1-Port, nous avons utilisé les trois coefficient de ré-

flexion Γ
O , ΓS , ΓL des standards Open, Short, Load.

La figure II.2 présente le schéma d’un montage 1 port où les termes d’erreur des lignes d’ac-

cès sont présentés.

M F
S
11F

S
21F

S
22F

S
12F

FIGURE II.2 – schéma équivalent d’un modèle d’erreur 1-port.

A partir de la figure précédente, il est possible de trouver une relation mathématique

entre le coefficient de réflexion mesuré ΓM , les paramètres [S] de lignes d’accès et le coeffi-

cient de réflexion théorique des standards ΓF , comme le montre l’équation II.1 :

Γ
i
M = S11 +

S12.S21.Γi
F

1−S22.Γi
F

avec i = O, S, L. (II.1)

Le coefficient de réflexion est donné en fonction des paramètres [S] qui sont inconnus.

En mesurant les trois standards réflectifs (Open, Short et Load), nous pouvons déterminer
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ces paramètres.

S11 =
A−B

Γ
O
M .A−Γ

S
M .B

(II.2)

S12.S21 = A.(1−S11.ΓL
M ).(1−S11.ΓO

M ) (II.3)

S22 = ΓL −
S12.S21.ΓL

M

1−S11.ΓL
M

(II.4)

Où

A =
Γ

L
F −Γ

O
F

Γ
L
M −Γ

O
M

et B =
Γ

L
F −Γ

S
F

Γ
L
M −Γ

S
M

(II.5)

Γ
O
F , ΓS

F ,ΓL
F sont les coefficients de réflexion théoriques et ΓO

M , ΓS
M ,ΓL

M sont les réponses

fréquentielles de trois standards réflectifs.

Dans le cas des standards Short et Open idéaux, c’est à dire avec une réflexion totale, la

valeur théorique du coefficient de réflexion du ΓF vaut 1 alors que pour une charge de 50Ω

ΓF vaut 0.

Il est compliqué de réaliser un kit d’épluchage personnalisé avec la méthode OSL, car cette

méthode nécessite une résistance de précision 50Ω (standard Load). Il est possible de conce-

voir une charge Load parfaite en utilisant des simulations électromagnétiques (EM). Malgré

les améliorations constantes des performances des simulateurs, le comportement simulé

n’est jamais parfaitement identique au comportement mesuré.

2.2 Épluchage TRL

La méthode d’épluchage Thru-Reflect Line a été proposée par Engen et Hoer en 1979

[43]. Elle repose sur l’utilisation des trois standards :

— Thru : c’est une connexion directe entre les deux lignes d’accès.

— Reflect : c’est une charge quelconque ayant un coefficient de réflexion élevé.

— Line : c’est une ligne de longueur L, de constante de propagation complexe γ et d’im-

pédance caractéristique Zc .

La méthode TRL consiste à ramener le plan de référence jusqu’au composant avec le

minimum d’hypothèses sur les standards. En effet, les caractéristiques des standards (Thru

et Line) doivent être identiques. Ensuite, la longueur du standard "Line", ainsi que la nature

du Reflect (Open ou Short) doivent être connues. L’impédance des standards (Thru et Line)

ainsi que la valeur exacte du Reflect ne sont pas nécessaires. Le comportement électrique

des standards est défini à partir de leurs mesures brutes.

L’épluchage TRL est valide dans une bande de fréquence dépendant du déphasage entre

les standard Thru et Line. En effet, les mesures sont moins précises quand le déphasage entre
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la connexion Thru et la Line est proche de 0◦ ou de 180◦. Par ailleurs, la longueur de la ligne

de transmission doit être choisie de telle sorte que le déphasage entre les deux lignes soit

compris entre 20◦ et 160◦ dans toute la bande de fréquence. Avec ( 20◦= Π

9 radian ) et ( 160◦ =
8Π
9 radian), on obtient les formules suivantes :

fmi n =
C0

18.L.
p
ǫr

(II.6)

et

fmax =
8.C0

18.L.
p
ǫr

(II.7)

avec C0 la vitesse de la lumière dans le vide, ǫr la permittivité relative du substrat et L, la

différence de longueur des deux lignes (L = LLi ne - LT hr u).

La méthode d’épluchage TRL est très répandue pour la création d’un kit d’épluchage

personnalisé. Cependant cette méthode n’est pas extensible. En effet, son modèle d’erreur

n’est identifié que dans le cas d’un composant sous test de type 2-accès.

2.3 Épluchage Open

L’épluchage Open a été introduit par R. F. Bauer et al. en 1974 [44]. Comme son nom

l’indique, un seul standard de type Open est nécessaire (figure II.3.a). Le modèle électrique

associé à cette méthode est un modèle en pi et ne tient en compte que des effets capacitifs

des lignes d’accès (figure II.3.b).

(a)

DST

Y2

Y3

1 2

Y1

(b)

FIGURE II.3 – (a) Structure d’épluchage Open, (b) Schéma électrique équivalent de l’éplu-
chage par la méthode “Open” pour un dispositif sous test 2-accès.

La procédure de correction est très simple et utilise des matrices d’admittance. On me-

sure les paramètres S dans le plan des pointes (Sext ) du circuit de test et le standard Open

(SOpen). Ensuite, on transforme les paramètres S en paramètres d’admittance, et on soustrait

les paramètres admittances du standard Open (YOpen) à ceux (Yext ) pour obtenir la matrice

corrigée du DST (Yi nt ) de l’équation II.8 :

Yi nt = ((Yext )−YOpen) (II.8)
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Cette méthode fonctionne parfaitement dans le cas des mesures inférieures à 10GHz.

Cependant, pour obtenir un modèle fiable à des fréquences plus élevées, il est nécessaire de

complexifier la méthode de d’épluchage en y ajoutant un standards de type "Short".

2.4 Épluchage Open Short

La méthode Open Short (OS) a été développée par Wijnen, Claesson, et Wolsheimer en

1987 [45]. L’ajout d’une structure "Short" a pour but de corriger les effets parasites inductifs

en série dûs aux interconnexions entre les plots et le DST.

La figure II.4 présente le modèle électrique équivalent de la méthode OS. Les lignes d’ac-

cès sont modélisées par la mise en cascade d’une matrice impédance Zs et d’une matrice

admittance Yi , soit 6 termes d’erreurs complexes indépendants (le circuit de test étant réci-

proque). Ces 6 termes sont répartis entre Zs et Yi de façon similaire.

DST
1 2

Z1 Z2

Z3

Y1 Y2

Y3Y3

Y1 Y2

Z3

Z1 Z2

Yi

Zs

FIGURE II.4 – Schéma électrique équivalent de l’épluchage par la méthode “Open-Short”
pour un dispositif sous test 2-accès.

La procédure d’épluchage OS se fait de manière analytique, c’est à dire en retirant suc-

cessivement les matrices impédance et admittance. D’une façon générale, si le modèle équi-

valent circuit est suffisamment précis, on peut relier la matrice admittance intrinsèque du

dispositif sous test Y DST
i nt à la matrice admittance extrinsèque mesurée Y DST

ext :

Y DST
ext = ((Y DST

i nt )−1 +Zs)−1 +Yi

Y DST
i nt = ((Y DST

ext −Yi )−1 −Zs)−1
(II.9)

Si les deux standards utilisés pour l’épluchage sont idéaux, c’est à dire si (Y
Open

i nt = 0) et

(Y Shor t
i nt = 0).

Y
Open

ext = Ye et Y Shor t
ext = Z−1

s (II.10)
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Avec Y
Open

i nt la matrice admittance intrinsèque du standard Open.

Y Shor t
i nt la matrice admittance intrinsèque du standard Short.

Y
Open

ext la matrice admittance extrinsèque mesurée du standard Open.

Y Shor t
ext la matrice admittance extrinsèque mesurée du standard Short.

Un kit de d’épluchage OS sous pointes est présenté dans la figure suivante.

DST

Circuit de test

Open Short

DST

Circuit de test

Open Short

FIGURE II.5 – Ensemble des standards d’épluchage "Open Short".

2.5 Épluchage Pad-Short Pad-Open Short Open

L’utilisation de deux standards Open et Short pour enlever les contributions parasites

ne suffit plus pour des fréquences supérieures à 20GHz. Les lignes d’accès entre le plot de

mesure et le DST introduisent des effets parasites complémentaires. En 2000, T.E. Kolding a

proposé un modèle électrique de lignes plus complexe (figure II.6) qui repose sur l’utilisation

de 4 standards Pad-Open, Pad-Short, Open et Short [46]. La différence entre Pad Short et

Short ainsi que Pad Open et Open est que pour le Pad short et le Pad Open, le court circuit et

circuit ouvert sont au niveau du Pad signal, alors que pour le Short et l’Open le court circuit

et le circuit ouvert sont au niveau du dispositif. Les deux structures Pad-Open et Pad-Short

sont utilisées principalement pour déterminer la contribution des Pads.

La procédure d’épluchage Pad-Short-Pad-Open Short Open se fait en 4 étapes. Elle est

présentée dans la figure II.7. Dans cette technique, la même approche que celle présentée

dans le paragraphe précédent, la correction des mesures s’effectue par une soustraction des

matrices admittance et impédance des quatre standards. Les équations suivantes résument

les 4 étapes :

Zcor r ect i on/Pad−Shor t = (Yext )−1 −ZPad−Shor t (II.11)
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DST

1 2Z1 Z5

Z2 Z6

Z1 Z3Z3 Z7

Z4 Z8

Z9

Y1 Y3

Y4 Y5

Y6

FIGURE II.6 – Schéma électrique équivalent de l’épluchage Pad-Open Pad-Short Open Short.

Ycor r ect i on/Pad−Open = (Zcor r ect i on/Pad−Shor t )−1 − (ZPad−Open)−1 (II.12)

Zcor r ect i on/Shor t = (Ycor r ect i on/Pad−Open)−1 −ZShor t (II.13)

Yi nt = (Zcor r ect i on/Shor t )−1 − (ZOpen)−1 (II.14)

Où, ZPad−Shor t est la matrice impédance du standard Pad-Short.

ZPad−Open est la matrice d’impédance du standard Pad-Open.

ZShor t est la matrice d’impédance du standard Short.

ZOpen est la matrice d’impédance du standard Short.

Yi nt la matrice d’admittance du composant sous test et Yext la matrice d’admittance mesu-

rée.

2.6 Épluchage Pad Open Short

Cette méthode est une version simplifiée de la méthode 4 étapes présentée dans le pa-

ragraphe précédent. Elle n’utilise que trois standards Open, Short et Pad [47]. Le standard

"Pad" est l’équivalent du standard "Pad-Open" de la méthode 4 étapes. Cette méthode ne

prend en compte que les effets capacitifs des Pads.

La figure II.8 présente la structure complète d’un dispositif sous test avec toutes les contri-

butions parasites qui proviennent des interconnexions.

La correction POS consiste à déterminer les paramètres intrinsèques du DST par une

soustraction matricielle exprimée dans l’équation suivante :

Yi nt = ((Yext −Ye )−1 −Zs)−1 −Yi (II.15)

avec Yi nt la matrice d’admittance du composant sous test et Yext la matrice d’admittance
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DST

1 2Z1 Z5

Z2 Z6

Z1 Z3Z3 Z7

Z4 Z8

Z9

Y1 Y3

Y4 Y5

Y6

Etape 1    Etape 2

Etape 3 Etape 4

DST

Z3Z3 Z7

Z4 Z8

Z9

Y1 Y3

Y4 Y5

Y6

DST

Z3Z3 Z7

Z4 Z8

Z9

Y4 Y5

Y6

DST
Y4 Y5

Y6

FIGURE II.7 – Procédure d’épluchage Pad-Short Pad-Open Open Short.

DSTZ1

Y3

Z2

Z3

Y1 Y2

1 2

Y4

Y5 Y6

Y3

Y1

Z1

Z3

Z2

Y2

Y4

Y5 Y6

Zs

Ye

Yi

FIGURE II.8 – Schéma électrique équivalent de l’épluchage par la méthode “ Pad Open Short”

mesurée.

La matrice d’admittance Ye dans l’équation II.15 est identifiée lorsque le "Pad" est chargé

par un circuit ouvert (Yext pad = Ye ).

La matrice d’impédance Zs est déterminée a partir du standard "Short". On soustrait les

paramètres d’admittances Ye à ceux du standard Short mesuré YShor t puis on transforme les

paramètres Y en paramètres Z (équation II.16).

Zs = ((Yshor t )− (Ye )−1) (II.16)

La matrice Yi est déterminée en retirant successivement la matrice d’admittance Ye et la
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matrice d’impédance Zs des paramètres d’admittance du standard Open.

Yi = ((YOpen)− ((Ye )−1 −Zs)−1) (II.17)

2.7 Épluchage Open Short Line

Cette procédure a été développée par Cho et Burk en 1991 [48]. Elle consiste principale-

ment à prendre en compte les pertes inductives dues aux lignes d’interconnexion de dimen-

sions importantes. L’approche nécessite l’utilisation de trois standards Open, Short et Line.

Dans cette technique, la correction des mesures du DST s’effectue avec les paramètres ABCD

de la ligne et la formule matricille suivante :

ADST = (ALi ne )−1((AOS)−1)(ALi ne )−1 (II.18)

avec ADST la matrice ABCD du DST après une correction Open-Short-Line.

AOS la matrice du DST après une correction Open-Short.

A−1
Li ne la matrice inverse de la ligne.

2.8 Conclusion sur les méthodes d’épluchage

Les principales caractéristiques des méthodes d’épluchage sont résumées dans le ta-

bleau ci-dessous :

Nom Large bande Largeur des

standards

hypothèses modèle

électrique

Extensible

Open Short

Load

Oui Constant 3 Non Oui

TRL large

bande

Non Non

Constant

0 Non Non

Open Non Constant 1 Oui Oui

Open Short Non Constant 2 Oui Oui

Pad-Open

Pad-Short

Open Short

Non Constant 4 Non Oui

Pad Open

Short

Non Constant 3 Oui Oui

Open Short

Line

Non Constant 2 Non Oui
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Les cases colorées en vert représentent les avantages de ces méthodes. Les cases sur fond

gris représentent les points bloquants ou limitant pour une montée en fréquence et ou une

extension à des composant multi-ports.

Nous avons procédé par élimination afin de choisir la méthode d’épluchage la plus adé-

quate pour un épluchage multi-ports sur puce dans la gamme des GHz.

Pour réaliser un kit d’épluchage multi-ports personnalisé, il est nécessaire d’utiliser une

méthode extensible et donc la TRL est écartée. Il est également nécessaire d’utiliser une mé-

thode avec le minimum d’hypothèses sur les standards, ce qui élimine la méthode " Pad-

Short Pad-Open Short Open". Les méthodes "Open" et "Open Short" sont limitées en préci-

sion pour des mesures à des fréquences élevés. La méthode "Open Short Line" est appliquée

sur des composants discrets, ce qui n’est pas notre cas. La complexité consistant à réaliser

un standard "Load" parfait personnalisé écarte également la méthode "Open Short Load".

Ainsi, la méthode la plus adaptée par rapport aux autres méthodes est celle du "Pad Open

Short". Cette méthode est largement utilisée pour des dispositifs 2-accès en considérant que

les standards sont idéaux.

Les prochains paragraphes apporteront une solution aux imperfections produites par des

standards non-idéaux ainsi qu’une extension de la méthode Pad Open Short à des disposi-

tifs multi-ports.

3 Amélioration de la méthode Pad Open Short

Nous allons maintenant exposer les améliorations qu’il est possible d’apporter à la mé-

thode POS. Tout d’abord, nous allons voir comment introduire les imperfections des stan-

dards dans les équations d’épluchage. Ensuite, nous allons voir comment déterminer les

valeurs de ces imperfection avec des simulations électromagnétique et des mesures. Enfin,

nous allons montrer que les effets des standards non idéaux diminuent considérablement la

précision d’épluchage à des fréquences élevées.

3.1 Cas des standards non idéaux

Dans les calculs théoriques de la méthode POS, les standards sont considérés souvent

comme idéaux. Cela signifie que les effets introduits par le court circuit entre les lignes d’ac-

cès au DST dans le cas du standard "Short" ainsi que les couplages pour le standards "Open"

sont négligeables. A cet égard, nous avons conçu on-wafer un kit d’épluchage POS afin de

montrer que les standards ne peuvent pas être considérés comme idéaux et que les effets

parasites augmentent en fonction de la fréquence. La figure II.9 présente le design du kit

étudié.
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FIGURE II.9 – Design d’un kit d’épluchage POS 2-ports.

Nous avons réalisé un kit en arséniure de gallium (AsGa), avec des lignes de transmission

micro-rubans identiques de longueur 140 µm (bleu foncé) et des Pad de 88 µm× 88 µm (bleu

clair). Les lignes de transmissions sont dimensionnées pour avoir une impédance caracté-

ristique 50 Ω. Le design du standard "Short" qui a servi pour ce travail utilise un VIA hole

dont les dimensions ont été fixées par rapport aux dimensions du DST.
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FIGURE II.10 – Amplitude et phase du coefficient de réflexion (S11) de 3 standards.

La Figure II.10 illustre l’amplitude et la phase du coefficient de réflexion (S11) des 3 stan-

dards précédemment obtenus grâce au simulateur électromagnétique momentum (ADS).

Comme on peut observer dans la figure II.10, l’amplitude de (S11) qui évolue en fonction

de la fréquence. Pour le standard "Pad" la variation n’est pas importante, de ce fait on peut

le considérer idéal sur toute la bande de fréquence. La variation du standard "Open" est plus

remarquable par rapport au standard "Pad". A partir de 30Ghz, les effets des couplages entre

les lignes ne sont pas négligeables et doivent être pris en considération. Pour un épluchage

au-delà de 30GHz le standard open ne peut pas être parfait. Pour le standard Short, le com-

portement est vite dégradé. Cette dégradation est due aux effets parasites introduits par le

VIA hole. En effet, les effets inductifs et résistifs du VIA hole ne sont plus négligeables à partir

de 13GHz. En conclusion, la correction des imperfections des standards est importante pour

la caractérisation multi-ports à des fréquences élevées. Les effets des standards non idéaux

augmentent avec la fréquence et leur influence devient non négligeable.
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La correction des mesures avec la méthode d’épluchage POS se fait en retirant successi-

vement les matrices impédance et admittance d’éléments appartenant au circuit d’accès du

dispositif sous test (voir paragraphe 2.6).

Yi nt = ((Yext −Ye )−1 −Zs)−1 −Yi (II.19)

L’analyse de la méthode d’épluchage POS sans émettre la moindre hypothèse sur l’idéa-

lité des standards revient à résoudre le système suivant à deux équations et deux inconnues :

{

Y
Open

i nt = ((Y
Open

ext −Ye )−1 −Zs)−1 −Yi

Y shor t
i nt = ((Y Shor t

ext −Ye )−1 −Zs)−1 −Yi
(II.20)

En posant, Z
Open
ext = (Y

Open
ext −Ye )−1 et Z Shor t

ext = (Y Shor t
ext −Ye )−1, il vient,







Z
Open
ext −Zs =

(

Yi +Y
Open

i nt

)−1

Z Shor t
ext −Zs =

(

Yi +Y Shor t
i nt

)−1 (II.21)

En développant ce système d’équations, nous obtenons une équation algébrique non

symétrique et continue de Riccati [49] II.22.

A+X .B +C .X +X .D.X = 0 (II.22)

où, X = Yi et A, B, C, D sont des matrices constantes. L’équation (II.22) ne peut être résolue

que numériquement. La solution est identifiée par une décomposition de Schur [50]. En

posant (Y
di f

ext = Y Shor t
ext −Y

Open
ext ) les valeurs de ces matrices sont les suivantes :

A = (I −Y
Open

i nt [I + (Y
di f

ext )
−1

.Y Open
ext ]

−1
.Y Open

ext )

B = I − [I + (Y
di f

ext )
−1

.Y Open
ext ]

−1
.[(Y

di f
ext )−1Y Shor t

ext + (Y
Open

ext )−1Y Shor t
i nt ]

C = −Y
open

i nt [I + (Y
di f

ext )−1Y
Open

ext ]
−1

(Y
Open

ext )
−1

D = −[I + (Y
di f

ext )−1Y
Open

ext ]
−1

(Y
Open

ext )
−1

(II.23)

Il reste à calculer les matrices Y Shor t
i nt et Y

open
i nt dues aux effets de VIA et des couplages

entre les lignes.

3.2 Extraction des paramètres S des standards

3.2.1 Extraction des paramètres S des standards par simulation électromagnétique

Ce paragraphe décrit une méthode permettant de calculer SShor t
i nt et S

open
i nt correspondant

à Y Shor t
i nt et Y

open
i nt à l’aide des simulations électromagnétiques [51]. Le principe de base est
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de simuler la structure “Pad+Ligne” de la figure II.9 en 4 ports, c’est à dire relier les ports

intrinsèques de la structure à des ports 50 Ω. Ensuite, on partitionne la matrice [S] obtenue

en 4 sous matrices (voir la matrice II.24). Les plans extrinsèques et intrinsèques en fonction

de cette méthode sont représentés dans la figure II.11.

S =
(

See Sei

Si e Si i

)

(II.24)

S
ee

S
ie

S
ei

S
ii

Open/

Short

Ports 

extrinsèques

Ports

intrinséques

FIGURE II.11 – Représentation des ports extrinsèques et intrinsèques du standard "Open" en
fonction de la méthode d’extraction utilisée.

L’équation permettant de relier les paramètres Sext aux paramètres intrinsèques Si nt est

la suivante :

Sext =See +Sei .(I −Si nt .Si i )−1.Si nt .Si e (II.25)

où, Sext est la matrice [S] de la structure non idéale (Open ou Short) en 2-accès.

I est la matrice identité en 2-accès.

Dans notre cas, le circuit de test est équilibré, c’est-à-dire que le nombre des ports extrin-

sèques est égal au nombre des ports intrinsèques. Donc, l’équation II.25 peut être inversée :

Si nt = Sei
−1.(Sext −See ).

(

Si e +Si i .Sei
−1.(Sext −See )

)−1
(II.26)

Par la suite, les matrice SShor t
i nt et S

open
i nt déterminées sont converties en paramètres Y afin

d’extraire Y Shor t
i nt Y

open
i nt .

3.2.2 Extraction des paramètres S des standards par la méthode TRL

Afin de valider la méthode décrite dans le paragraphe précédent, nous avons réalisé et

mesuré un kit d’épluchage TRL. Le design des standards est décrit dans la figure II.12. Le

standard "Reflect" a les mêmes caractéristiques que le standard "Open" du Kit POS, la lon-

gueur du standard "Line" est choisie de telle sorte que l’épluchage soit valide dans la bande

[6Ghz - 40Ghz]. Le but de cette étude est d’évaluer la validité de l’épluchage POS avec des

Page 42



Chapitre 2 - Méthodes d’épluchage pour la caractérisation RF sous pointes d’un circuit
MMIC

standards non idéaux à hautes fréquences avant de réaliser un kit POS multi-ports person-

nalisé.

FIGURE II.12 – Design d’un kit TRL on wafer.

Nous avons effectué des mesures RF sous pointes avec l’analyseur de réseau vectoriel

(VNA) Keysight PNA-X sur la bande de fréquence [6 GHz - 40 GHz]. La première étape consiste

à calibrer le banc de mesure avec un étalonnage qui ne modifie pas l’écart des pointes. Dans

notre cas, on a utilisé un étalonnage Short-Open-Load-Through (SOLT) sur un kit de éta-

lonnage ISS, lequel présente notamment l’intérêt d’être symétrique. Ensuite, nous avons ca-

ractérisé les différents standards de l’épluchage TRL afin de calculer les paramètres [S] des

lignes. Une fois que nous avons déterminé les paramètres [S] des lignes, sachant que l’on

connaît les paramètres [S] du standard "Short", nous avons épluché les paramètres [S] des

lignes des paramètres [S] du standards "Short" de manière à récupérer les paramètres [S] du

VIA hole.

Sur la figure suivante, les coefficients de réflexion S11 et S22 du VIA, obtenus grâce a un

épluchage TRL (en bleu) ainsi que les résultats obtenus avec les simulations électromagné-

tique (en rouge), sont tracés en fonction de la fréquence.

Nous pouvons voir que les valeurs des coefficients de réflexion S11 et S22 du VIA hole sont

proches des valeurs attendues sur l’ensemble de la bande de fréquence étudiée. En effet, les

résultats donnés par la méthode « TRL » sont légèrement différents des résultats obtenus

avec les simulations électromagnétiques. Cette différence peut être expliquée par les incer-

titudes de mesures.
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FIGURE II.13 – Comparaison entre les paramètres [S] du VIA obtenus avec des simulations
EM et les paramètres obtenus avec un épluchage TRL.

4 Mise en application de la méthode d’épluchage Pad Open

Short modifiée à des composants multi-ports

Dans le paragraphe précédent, nous avons amélioré la précision de l’épluchage POS en

prenant en compte les imperfections des standards non idéaux. Par la suite, nous allons,

dans ce paragraphe, proposer une extension de la méthode POS à des composants 3-accès.

Le modèle équivalent-circuit d’un circuit de test 3-accès est présenté figure II.14. Le circuit

présente 18 impédances complexes indépendantes qui représentent les parasites. Ces para-

mètres sont répartis de façon similaire entre Ye , Zs et Yi : 9 termes dont 3 de couplage pour

chaque matrice.

4.1 Motif de test

Dans cette partie, nous allons appliquer cette méthode pour un composant 3-accès afin

d’étudier la validité de (POS) multi-ports. La figure II.15 montre le layout du composant à

caractériser.
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FIGURE II.14 – Schéma électrique équivalent de l’épluchage par la méthode “Pad Open
Short” pour un dispositif sous test 3-ports. Les termes de couplage sont illustrés en gris.

Le composant à caractériser est un stub présenté dans la figure II.15. Les dimensions

de ce dispositif sous test correspondant à une structure de transistor pHEMT/AsGa qu’on

va caractériser et modéliser dans le chapitre suivant. Le composant comporte trois ligne de

transmission différentes. Les deux plus longues lignes sont connectées à deux capacités MIM

de valeurs différentes. Les blocs marron représentent les VIAs hole. Les tableaux ci-dessous

présentent les dimensions des lignes et les valeurs des capacités.

FIGURE II.15 – Design du composant sous test étudié.
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Ligne Largeur Longueur
L1 60 µm 600 µm
L2 70 µm 300 µm
L3 130 µm 51 µm

Tableau II.1 – Dimensions des lignes
utilisées.

Capacité valeur Largeur
C1 5 pF 110 µm
C2 2 pF 90 µm

Tableau II.2 – Caractéristiques des
capacités utilisées.

Les dimensions des lignes et les valeurs de capacités ont été choisies de manière a avoir

des coefficients de transmission différents. Les simulations électromagnétiques des para-

mètres [S] de dispositif sont présentées dans la figureII.16.
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FIGURE II.16 – Les paramètres S simulé du composant étudié.

4.2 Résultats par simulation électromagnétique

L’épluchage permet d’extraire les caractéristiques intrinsèques d’un composant. Dans le

cas d’un composant intégré, il n’est pas possible de mesurer le composant sans mesurer l’en-

semble des lignes d’accès. Il est donc impossible de valider la précision d’un épluchage par

la mesure. C’est pourquoi, nous avons décidé d’utiliser les simulations électromagnétiques

du composant pour comparer les deux méthodes d’épluchage. La nouvelle méthode d’éplu-

chage, permet de prendre en considération les imperfections des standards, contrairement

à la méthode classique qui suppose que les standards sont idéaux. Par conséquent, nous

avons simulé en EM l’ensemble des standards nécessaires à l’épluchage. Le design de ce kit

est présenté dans la figure II.17.
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FIGURE II.17 – Design d’un kit d’épluchage POS 3-accès.

La première structure est le circuit de test utilisé pour caractériser le stub; les lignes de

transmission de cette structure sont identiques. Elles ont une impédance caractéristique de

50 Ω et une longueur de ligne d’interconnexion de 140 µm. Les dimensions des Pads sont

de 88 µm× 88 µm. Les structures Pad, Open et Short sont le kit POS associé à ce circuit

de test. La figure II.18 permet de comparer les paramètres [S] de transmission (amplitude

et phase) obtenus par ces deux méthode avec les paramètres [S] du stub. La simulation du

composant est présentée en rose, les paramètres calculés avec le POS classique sont en bleu

et les résultats obtenus grâce à la nouvelle méthode sont en rouge. En outre, Y Shor t
i nt et Y

open
i nt

les paramètres d’admittance intrinsèques des standards "Short" et "Open" utilisés dans la

nouvelle méthode d’épluchage sont déterminés par des simulations EM conformément à la

procédure d’extraction expliquée dans la paragraphe 3.2.1.

Nous pouvons voir que la nouvelle méthode permet un épluchage acceptable là où la

méthode conventionnelle ne le permet pas car les motifs “Court-circuit” et “ circuit ouvert”

des lignes ne peuvent pas être considérés comme idéaux pour des fréquences élevées.

À partir de cette comparaison, nous constatons que le S21, calculé avec la méthode clas-

sique, est décalé en fréquence par rapport au S21 simulé mais cette erreur reste négligeable.

En revanche, pour le S23 et le S13, on observe que les paramètres calculés (amplitude et

phase) sont beaucoup plus décalés en fréquence que les paramètres simulés. L’erreur, qui

se produit entre les accès (1-3) et (2-3), montre que l’écart entre les ports influent sur l’éplu-

chage multi-ports avec la méthode classique. En effet, l’écart entre l’accès 1 et 2 est égal a

618 µm alors que l’écart entre les accès 1 et 3 ainsi que celui entre les accès 2 et 3 est égal

à 352 µm presque le moitié de l’écart (1-2). Ceci peut provoquer plus de couplage inductif

et capacitif entre les lignes. En conséquence, les effets parasites produits par les standards

ne peuvent pas être négligeables pour des caractérisations de MMIC multi-ports à des fré-

quences élevées.
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FIGURE II.18 – Comparaison des résultats des 2 méthodes d’épluchage par épluchage "Pad
Open Short" et simulation du composant.

5 Mesures et validation

Afin de valider la méthode proposée, les motifs présentés dans la figure II.17 ont été

mesurés avec un analyseur de réseau vectoriel (VNA) Keysight PNA-X et une station sous

pointes entre 6GHz à 40GHz. Avant de mesurer les structures de test, le VNA et la station

sous pointes ont été étalonnés avec un kit d’étalonnage (SOLT) placé sur un substrat stan-

dard d’impédance (ISS). Ce plan de référence est notre plan extrinsèque. Les structures (Pad

+ Ligne) "Open" et "Short" ainsi que le "Pad", présentés dans la figure II.17, ont été simulés

et mesurés. Les figures II.19, II.20 et II.21 illustrent les coefficients de réflexion de ces struc-
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FIGURE II.19 – Simulations et mesures des coefficients de réflexion de motif de test (Pad +
Ligne) en "Short".
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FIGURE II.20 – Simulations et mesures des coefficients de réflexion de motif de test (Pad +
Ligne) en "Open".
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FIGURE II.21 – Simulations et mesures des coefficients de réflexion de motif de test "Pad".
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Nous pouvons observer que les courbes simulées et mesurées sont proches les unes des

autres dans le cas du standard "Short", ce qui valide les résultats de la simulation et justifie

les hypothèses sur ce standard. En revanche, nous constatons que pour les standard "Open"

et "Pad" les courbes mesurées s’écartent des courbes simulées. Ceci s’explique par le fait

que les couplages mesurés entres les lignes sont plus importants qu’en simulation. Dans

notre cas, l’imperfection du standard "Pad" n’influe pas sur la correction des mesures jusqu’à

40GHz. Cependant, pour des mesures à des fréquences plus élevées, il faut tenir compte de

cette imperfection.

Nous avons déterminé les paramètres Y Shor t
i nt et Y

open
i nt des standards non idéaux 3 accès

en nous appuyant sur les paramètres [S] des lignes obtenus avec la méthode TRL. En effet,

les lignes de transmission des deux kits ont les mêmes caractéristiques. Par ailleurs, les co-

efficients de réflexion en (Short et Open) pour les 3-accès sont très proches. Dans les figures

ci-dessus, nous avons présenté les coefficient de réflexion intrinsèques de deux standards

non idéaux.
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FIGURE II.22 – Les coefficient de réflexion intrinsèques du standards Short 3-accès.
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FIGURE II.23 – Les coefficient de réflexion intrinsèques du standards Open 3-accès.

Nous avons également comparé les paramètres [S] de transmission (S21, S31, S23) mesu-

rés et simulés avant épluchage du circuit de test présenté dans le paragraphe 4.2. La compa-

raison est illustrée dans la figure II.24. Nous pouvons clairement constater que le S21 mesuré
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FIGURE II.24 – Simulations et mesures des coefficients de transmission du composant étudié

et simulé coïncident parfaitement. En revanche, les S23 et S21 présentent quelques imper-

fections. Ce problème est lié aux effets parasites existant entre les accès 1 et 3 ainsi qu’entre

les accès 2 et 3.

Après calcul des paramètres [S] du composant avec la nouvelle méthode d’épluchage,

les paramètres S de transmission (S21, S23 et S13) sont comparés aux résultats de simulation

électromagnétiques dans la figure II.25.

Nous pouvons de nouveau observer que la nouvelle méthode d’épluchage donne des ré-
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sultats très proches des simulations électromagnétique du DST pour la bande de fréquences

de 6GHz à 40GHz, ce qui valide la conception des motifs et la nouvelle méthode d’épluchage.
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FIGURE II.25 – Résultats de mesure d’épluchage obtenus en utilisant la nouvelle méthode
"Pad-Open-Short" comparés avec ceux de la simulation électromagnétique.
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6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons expliqué les limitations de la méthode d’épluchage clas-

sique "Pad Open Short". Nous avons montré que l’impact des standards non idéaux dans

la procédure d’épluchage n’est pas négligeable, et cela d’autant plus quand on monte en

fréquence. Par ailleurs, nous avons proposé une nouvelle méthode prenant en compte les

imperfections des standards afin de garantir un épluchage optimal. En effet, nous avons pro-

posé une méthode simple d’obtention des paramètres[S] intrinsèques des standards d’éta-

lonnage par simulation électro-magnétique. De plus, nous avons validé cette méthode avec

la méthode TRL. Ensuite, nous avons proposé une extension de la méthode POS à des com-

posants multi-ports ainsi que la topologie d’un circuit de test à 3 accès. Un circuit de test

à 3-accès à été développé afin de valider et vérifier expérimentalement la méthode jusqu’à

40GHz en mode multi-ports.
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Chapitre III

Modélisation électrique 3-accès d’un

transistor
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1 Introduction

Dans le premier chapitre, nous avons montré l’intérêt de la modélisation 3-accès des

transistors aux fréquences micro-ondes. De plus, nous avons montré, dans la partie précé-

dente, l’importance de d’épluchage pour la caractérisation des composants MMIC à des fré-

quences élevées. En outre, nous avons étudié et amélioré la méthode d’épluchage (Pad Open

Short), et nous avons également validé les résultats de cette méthode par des mesures allant

jusqu’à 40GHz. Cette méthode est maintenant appliquée à la modélisation du transistor.

Nous présenterons ainsi dans ce chapitre la modélisation 3-accès de pHEMT/AsGa, telle

qu’elle est effectuée au laboratoire XLIM. Tout d’abord, nous introduirons les moyens néces-

saires à la caractérisation des transistors 3-accès, qui permettent d’une part d’évaluer leurs

performances électriques ainsi que d’obtenir toutes les informations utiles pour leur modé-

lisation. Ensuite, nous décrirons la méthodologie de modélisation à suivre dans ce travail.

En effet, nous utiliserons une méthodologie d’extraction des paramètres du modèle non li-

néaire basée sur des mesures 3-accès. Cette méthodologie est basée sur l’identification des

paramètres admittance du transistor. Par la suite, un modèle électrique sera décrit et des

résultats de simulation seront comparés avec des mesures de transistors de la filière PH25

d’UMS afin de valider sa description ainsi que les méthodes proposées d’extraction des pa-

ramètres.

2 Caractérisation de transistor en 3-accès

2.1 Le transistor pHEMT/AsGa 8*60 µm

Le transistor, que nous allons caractériser et modéliser au cours de cette étude, est le

transistor pHEMT sur un substrat AsGa de la filière PH25, processé par United Monolithic

Semiconductors (UMS). La figure III.1 montre la photographie de ce transistor de dévelop-

pement de grille 480µm présentant 8 doigts de 60µm.

FIGURE III.1 – Photographie du transistor de développement de grille 8*60µm.
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2.2 Banc de caractérisation I(V) en impulsion

La mesure des caractéristiques I(V) en impulsions est une étape nécessaire pour la carac-

térisation isotherme des transistors micro-ondes. En effet, des tensions et courants de pola-

risation impulsionnels sont utilisé pour s’affranchir du phénomène d’auto échauffement du

transistor. Ainsi, les régions à risque telle que l’avalanche ou la saturation peuvent être ex-

plorées sans détruire le composant. En effet, les impulsions explorent toutes les régions où le

transistor est susceptible de fonctionner dans des conditions de polarisation imposées par

l’utilisateur ( figure III.2).

FIGURE III.2 – Principe de mesure I(V) en impulsion [52].

Afin de satisfaire le caractère isotherme de la mesure, la longueur des impulsions et leurs

récurrences doivent remplir les spécifications suivantes :

— La durée d’impulsion (Tp) doit être inférieure à la constante de temps thermique du

transistor.

— La durée de l’impulsion (Tp) doit être suffisamment longue pour atteindre l’état établi

et pouvoir faire une mesure précise des tensions et courants.

— Le taux de récurrence des impulsions (Tr) doit être très grand devant la durée de l’im-

pulsion afin que l’état thermique soit bien défini par le point de polarisation.

Cette mesure I(V) est souvent couplée à une mesure de paramètres [S] dans l’impulsion

[53, 54]. Cependant, dans notre cas nous avons effectué ces deux mesures séparément. En

effet, l’instrument utilisé XLIM qui permet de récupérer les paramètres [S] 3-accès jusqu’à

40GHz, l’analyseur de réseau vectoriel (VNA) Keysight PNA-X, ne dispose pas de l’option de

mesure impulsionnelle.
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Le banc exécutant cette caractérisation est décrit en figure III.3.

BUS IEEE (GPIB)

G
D

S
Té de polarisation

Charge 50 

Charge 50 

Charge 50 

Standard
 Short 

RDC

Générateur d'impulsions

Systeme 
d'acquisition

FIGURE III.3 – Organisation du banc de mesure I[V]en impulsion.

Ce banc est composé :

— de générateur d’impulsions continues [55],

— des tés de polarisation,

— d’un standard Short,

— de 3 standards Load 50 Ω,

— d’un ordinateur afin de synchroniser les différents appareils entre eux et d’acquérir

les données.

Dans cette mesure nous nous intéressons aux caractéristiques I(V) 2-accès intrinsèques

du transistor. Pour cela nous avons connecté un standard "Short" sur l’accès DC de la source.

Néanmoins, ce standard n’est pas idéal car des effets parasites résistifs sont introduits par

le banc de mesure (standard Short, té de polarisation ...) sur l’accès DC de la source. Ces

effets sont modélisés par RDC dans la figure III.3. La mesure montre que la valeur de cette

résistance vaut 2 Ω.

Sur la figure III.3 nous pouvons observer également que les accès RF sont connectés aux

standards load 50 Ω afin d’assurer la stabilité du transistor et de se mettre dans la même

configuration que celle des mesures hyperfréquences.

2.3 Banc de caractérisation des paramètres S/I(V) continu

Le banc de mesure est composé d’un analyseur de réseau vectoriel (VNA) Keysight PNA-

X, de deux alimentations DC Keysight Agilent (E363X) pour polariser le transistor, ainsi que
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d’une station sous pointes de 5GHz à 40GHz. L’analyseur de réseau vectoriel comprend des

tés de polarisation interne. Tout les appareils de ce montage sont gérés par un programme

d’automatisation MATLAB développé par Clément HALLEPEE au sien de notre laboratoire.

Les mesures des paramètres [S] doivent être faites en chaque point du réseau I(V). De la

même façon l’accès DC de la source a été court circuité par un standard Short au niveau de

té de polarisation interne du PNA-X. La figure III.4 schématise le câblage du banc de mesure.

G

D

S

BUS IEEE (GPIB)

 Systeme
d'acquisition  PNA-X

Standard
  Short

1

2

3

1 2 3

Té de polarisation
 interne

Agilent: E363X

FIGURE III.4 – Schéma du banc de mesure 3-accès complet.

La caractérisation est réalisée sur puce à l’aide de pointes de test. L’étape importante lors

de la mesure des paramètres petits signaux est la calibration, qui consiste à ramener la me-

sure dans des plans au plus prés du transistor que nous cherchons à modéliser. Il s’agit donc

de déterminer les pertes et les déphasages introduits par les câbles et les probes reliant le

PNA-X au transistor afin de les soustraire à la mesure. Dans la littérature, il existe plusieurs

méthodes de calibration tel que TRL, SOLT, LRRM, etc. Dans notre cas, nous avons étalonné

le PNA-X et la station sous pointes avec un kit SOLT placé sur un substrat standard d’impé-

dance (ISS). En effet, ce plan de référence est notre plan extrinsèque.

2.4 Épluchage 3-accès du transistor

Après avoir abordé la méthode de mesure hyperfréquences, nous présenterons dans cette

partie le motif de test 3-accès réalisé ainsi que la méthode d’épluchage des plots de mesure.

Comme nous l’avons évoqué précédemment, l’épluchage consiste à soustraire les effets des

accès du transistor pour remonter aux paramètres S dans le plan d’entrée du transistor. En

effet, les accès de transistor (la grille, le drain et la source) sont connectés à des plots afin

de réaliser des mesures sous pointes. La figure III.5 décrit la structure de test réalisée. Cette

dernière est composée de lignes de transmission identiques ayant une impédance caracté-

ristique de 50 Ω et une longueur de ligne d’interconnexion de 140 µm. Les pads (Ground-
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Signal-Ground), ont une dimension de 88 µm× 88 µm. Les dimensions de cette structure de

test ont été choisies afin d’utiliser le même kit d’épluchage (Pad Open Short) que celui réa-

lisé dans le deuxième chapitre. Ainsi, un kit d’épluchage (Pad Open Short) avec des standards

non idéaux est appliqué à ce motif de test.

FIGURE III.5 – Vue en perspective du motif de test.

3 Principe et modélisation linéaire et non linéaire des tran-

sistors

3.1 Principe de la modélisation linéaire

Nous détaillons ici la procédure de la modélisation des composants HEMT. Nous pré-

sentons la méthodologie d’extraction du modèle linéaire développée au sein du laboratoire

XLIM [56].

Actuellement, le modèle le plus utilisé est le modèle équivalent en éléments localisés. Le

schéma équivalent petit signal est composé de deux parties : une partie intrinsèque et une

partie extrinsèque (figure IV.5). Chaque élément modélise un comportement physique ou

une propriété électronique du transistor a effet de champs. Pour l’extraction du modèle, il

faut réaliser un changement de plan de référence, appelé de-embedding [57], pour enlever

les lignes et les plots de connexion et extraire les mesures du transistor intrinsèque.
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G D

Cgd

Cgs

Rgd

Ri

Cds

Rs

S

Lg Rg

Cg

Rd Ld

Gm=gm.e

Ls

C
s

Cd

Gd

Partie intrinséque

(-jw )

FIGURE III.6 – Modèle équivalent petit signal d’un transistor 3-accès.

3.1.1 Méthode de détermination des éléments extrinsèques/intrinsèques

La qualité finale du modèle dépend fortement de la précision avec laquelle sont estimés

les éléments extrinsèques du circuit équivalent. Pour cela, nous avons utilisé une méthode

d’extraction basée sur le fait qu’il n’existe qu’un seul jeu de paramètres extrinsèques (Rg,

Lg, Cg, Rd, Ld, Cd, Rs, Cs, Ls) pour lesquels les paramètres intrinsèques (Gm, Gd, Cgs, Cgd,

Cds, Ri, Rgd) sont indépendants de la fréquence [56]. Cet algorithme d’extraction permet de

déterminer les valeurs des éléments extrinsèques puis d’en déduire les valeurs des éléments

intrinsèques quelque soit le point de polarisation du transistor. Pour un jeu de paramètres

extrinsèques, on extrait la matrice admittance intrinsèque [Y ]i nt à partir des paramètres [S]

mesurés (extraction direct) [56]. Ensuite, à partir de la matrice admittance intrinsèque on

extrait par calcul analytique l’ensemble des paramètres intrinsèques du modèle. La matrice

[Y ]i nt est obtenue par transformations successives de la matrice [S] mesurée (figure III.7).

Cette méthode d’extraction directe permet de déterminer instantanément la valeur des

différents éléments intrinsèques du modèle dont les relations relatives aux paramètres [Y]

du modèle intrinsèque sont résumées ci-dessous :

C g d =
−Im(Y12)

w
[1+ (

Re(Y12)

Im(Y12)
)2], (III.1)

Rg d =
−Re(Y12)

C g d 2w 2
[1+ (

Re(Y12)

Im(Y12)
)2], (III.2)
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Transformation [S] en [Z]ext

Transformation [Z]a en [Y]a

Transformation [Y]b en [Z]b

Transformation [Z]int en [Y]int

Soustraction de Lg, Ld, Ls

Soustraction de Cg, Cd, Cs

Soustraction de Rg, Rd, Rs

= ext -

b= -

int= -

FIGURE III.7 – Détermination de la matrice admittance intrinsèque du transistor.

C g s =
−Im(Y13)

w
[1+ (

Re(Y13)

Im(Y13)
)2], (III.3)

Ri =
−Re(Y13)

C g s2w 2
[1+ (

Re(Y13)

Im(Y13)
)2], (III.4)

C d s =
1

2w
Im(Y32), (III.5)

Gd =−Re(Y32), (III.6)

Gm = |Y12 −Y21|, (III.7)

τ=−
1

2w
ar g (Y12 −Y21), (III.8)

Dans la suite, nous appliquerons ce procédé pour l’extraction des éléments extrinsèques et

intrinsèques du transistor 8*60µm pHEMT/AsGa.
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3.1.2 Détermination des éléments extrinsèques et intrinsèques du transistor 8*60 µm

pHEMT/AsGa

Les paramètres du modèle sont extraits pour le point de polarisation de l’application

visée. Ce point de repos de référence correspond à (Vgs0 = -0,5 V, Vds0 = 2V, Ids0 = 36 mA).

A ce point de polarisation est associé un fichier de mesures contenant les paramètres [S] de

5 à 40GHz par pas de 1Ghz. La méthode d’extraction décrite précédemment est appliquée à

ce fichier de paramètres S, ce qui permet d’obtenir les éléments du schéma petit signal dont

les valeurs sont indiquées dans les tableaux ci-dessous.

Paramètres extrinsèques
Rg (Ω) Rd (Ω) Rs (Ω) Lg (pH) Ld (pH) Ls (pH) Cg (fF) Cd (fF) Cs (fF)

0,5 1,36 1,75 33 32,5 36 16,2 16,6 15

Tableau III.1 – Valeurs des paramètres extrinsèques extraits au point de polarisation de repos
Vgs0 = -0,5 V, Vds0 = 2V, Ids0 = 36 mA du transistor 8*60 µm pHEMT/AsGa.

Paramètres intrinsèques
Ri (Ω) Rgd (Ω) Cgs (pF) Cgd (pF) Cds (pF) Gd(mS) Gm(mS) τ (ps)
2,552 0,416 0,227 0,103 0,12 10 249 1,54

Tableau III.2 – Valeurs des paramètres intrinsèques extraits au point de polarisation de repos
du transistor 8*60 µm.

La figure III.8 montre une bonne corrélation entre les paramètres [S] mesurés pour ce

point de polarisation et les paramètres [S] issus du modèle petit signal dans la bande [5GHz-

40GHz].

3.1.3 Détermination des éléments intrinsèques du transistor 8*60 µm pHEMT/ AsGa à

froid

Nous appliquons la même méthode d’extraction pour le transistor à froid afin d’obte-

nir les éléments intrinsèques. Le point de polarisation ici correspond à (Vgs = 0V, Vds = 0V).

Les paramètres extrinsèques trouvés lors de l’extraction au point de polarisation de repos

(Vgs0 = -0.5V, Vds0 = 2V, Ids0 = 36mA) ont été réajustés pour ce point de polarisation. Les va-

leurs des paramètres intrinsèques et extrinsèques sont regroupées dans les tableaux III.4. Par

ailleurs, nous avons moyenné les différentes valeurs extrinsèques obtenues pour ces point

de polarisation pour paramétrer le modèle final, qui sera utilisé par la suite.

3.2 Principe de la modélisation non linéaire

La topologie du modèle non linéaire de caractéristiques I(V), que nous allons utiliser

pour toute la suite de notre étude, est présentée dans la figure III.9. Ce modèle fournit une
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FIGURE III.8 – Comparaison mesures/modèle des paramètres [S] pour le point de polarisa-
tion Vgs0 = -0,5V, Vds0 = 2V.

Paramètres extrinsèques
Rg (Ω) Rd (Ω) Rs (Ω) Lg (pH) Ld (pH) Ls (pH) Cg (fF) Cd (fF) Cs (fF)

0,36 1,6 1,4 36,73 40 37,2 16,43 16,75 15,12

Tableau III.3 – Valeurs des paramètres extrinsèques extraits à froid du transistor 8*60 µm.

Paramètres intrinsèques
Ri (Ω) Rgd (Ω) Cgs (pF) Cgd (pF) Cds (pF) Gd(mS) Gm(mS) τ(ps)
1,475 0,16 0,4773 0,144 11 0 0 1,5

Tableau III.4 – Valeurs des paramètres intrinsèques extraits à froid du transistor 8*60 µm.

description complète du comportement statique du transistor. En effet, il se décompose de

plusieurs éléments, tels que les résistances d’accès (Rg, Rd, Rs), le modèle de la source de
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courant (Ids) et les diodes d’entrés (I DGS , I DGD ).

Rg Rd

Rs

IDGD

IDGS

Ig Id

Is

Vgs VdsIds

G D

S

FIGURE III.9 – Modèle non linéaire convectif de transistor HEMTs.

Comme nous l’avons présenté précédemment, les paramètres résistifs (Rg, Rd, Rs) sont

extraits des mesures hyperfréquences. En effet, les résistances Rd et Rs peuvent être ob-

tenues à partir des mesures I(V), cependant de manière moins précise. La somme Ron =
Rd+Rs+Rcanal est accessible grâce au réseau I(V). En revanche, il est préférable de garder

les valeurs des résistances Rs et Rd extraites avec les mesures hyperfréquences et de ne les

rajuster que si nécessaire. Par ailleurs, la modélisation de la partie convective et de la partie

hyperfréquence sont étroitement liées et les phases de modélisation linéaire et non linéaire

doivent être réalisées de telle sorte à garder une cohérence entre les mesures statiques et les

mesures hyperfréquences.

Dans la prochaine partie, nous allons proposer deux modèles statiques. Le premier est

basé sur les équation de Tajima modifié, et est extrait à partir des mesures I(V) pulsées. Tan-

dis que le deuxième est extrait à partir des mesures I(V) en continu et est modélisé à partir

des équation du modèle GAMM proposé par O. Jardel. Celui ci permet la description du ré-

seau I(V) négatif et donc d’élargir son domaine à des applications de commutation.

3.2.1 Modélisation du source de courant avec le modèle de Tajima modifié et le modèle

de diodes idéales

3.2.1.1 La source de courant Ids : L’effet fondamental du transistor à effet de champ est

décrit par une source de courant non linéaire commandée par les tensions Vgs et Vds. Dans

notre cas, nous avons utilisé comme modèle de base celui de tajima [58] dont le modèle de

la source de courant décrit assez précisément les caractéristiques de sortie du transistor de
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la zone de pincement jusqu’à la limite de la zone de conduction de grille pour les valeurs

positives de Vds. A ce modèle, un terme mulitiplicatif "Cor r ectGmGd " est ajouté de façon a

prendre en compte la décroissance de la conductance Gm et à régler l’amplitude de la résis-

tance de sortie (Rds=1/Gd). La formulation complète (souvent appelée "modèle de Tajima

modifié" [59]) utilisée pour la modélisation de la source de courant est

I d = I dTa j i ma ×Cor r ectGmGd (III.9)

avec :

Cor r ectGmGd = 1+βg m × (V d s +V dm)× (1+ tanh(αg m × (V g s −V g m))) (III.10)

I dt a j i ma =
I d ss

1− 1
m (1−e−m)

[VGSN −
1

m
(1−emVGSN )]× [1−e−VDSN (1−aVDSN−bV e

DSN )] (III.11)

VGSN = 1+
VGS((t −τ)−V φ

VP
(III.12)

VDSN =
VDS

VDSP (1+w VGS (t−τ)
Vp

)
(III.13)

VP =VP0 +pVDSP +Vφ (III.14)

3.2.1.2 Les diodes d’entrées IDGD et IDGS : Les diodes d’entrés représentent des généra-

teurs de courant non linéaires permettant de modéliser le courant positif de grille mesuré

pour les fortes valeurs positives de Vgs et des valeurs de Vds faibles. Les expressions utilisées

pour modéliser ce courant sont les suivantes :

I DGS = I sg s · [e
q ·V g s

N g s·K ·T −1] (III.15)

I DGD = I sg d · [e
q·V g d

N g d ·K ·T −1] (III.16)

3.2.1.3 Paramètres de la source de courant et des diodes du transistor pHEMT/AsGA

8*60 : Afin d’obtenir les caractéristiques I(V) du transistor et pour extraire les paramètres

de la source du courant, des mesures pulsées ont été effectuées à température ambiante. Les

paramètres de la source du courant ont été extraits à partir des mesures pulsées I(V) pour le

point de polarisation de repos Vgs0 = -0,5V, Vds0 = 2V, ce qui correspond au point de l’ap-

plication visée. Les mesures I(V) en impulsion, ont été effectuées pour une période et une
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largeur d’impulsions respectivement de 100µs et 4,5µs, une tension Vgsi variant de -1V à

+0,9V et pour une tension Vds variant de 0V à 3,5V pour chaque point de tension Vgsi.

La figure III.10 montre une comparaison entre les mesures impulsionnelles et les caracté-

ristiques obtenues grâce à ce modèle. Nous pouvons constater une bonne corrélation entre

les mesures et le modèle. Les valeurs des paramètres obtenues pour la source de courant

principale sont présentées dans le tableau IV.6. Il faut noter que la valeur de la résistance

RDC introduite par le banc de mesure sur l’accès DC de la source est prise en compte lors de

cette extraction.
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Vgs_min =-1, Vgs_max=0.2, Vgs_pas=0.1  

FIGURE III.10 – Comparaison mesures/modèle du réseau de sortie Ids=f(Vds) en impulsions
au point de polarisation de repos Vgs0 = -0,5V, Vds0 = 2V, (Vgs est de -1,5V à +0,2V avec un
pas de 0,1V)

Source de courant principale
Idss P VP0 Vdsp Vφ A B

0,3468 0,03508 0,68 3,275 0,612 147,7 0
M W βg m αg m Vgm Vdm τ

9,272 1,716e−005 0,944 0,188 8,2888 3,4694 1,54e−12

Tableau III.5 – Valeur des paramètres de la source de courant du transistor, en utilisant le
modèle de Tajima modifié.

La figure III.11 illustre la comparaison entre le courant de grille mesuré et modélisé. Nous

observons une bonne corrélation entre les mesures et le modèle. Les valeurs des diodes

idéales sont ainsi reportées dans le tableau III.6.
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FIGURE III.11 – Comparaison mesures/modèle du réseau d’entrée Igs=f(Vds) au point de
polarisation de repos Vgs0 = -0,5V, Vds0 = 2V, (Vgs est de -1V à +0,9V avec un pas de 0,1V)

Diode Grille-Source Diode Grille-Drain
Isgs Ngs Isgd Ngd

1,31e−018 1,47 5,67e−015 1,6492

Tableau III.6 – Valeurs des paramètres des diodes idéales du transistor.

3.2.2 Modélisation de la source de courant avec le modèle de GAMM

le modèle de Tajima ne peut pas fonctionner pour des valeurs négatives de Vds. Cet in-

convénient n’est pas contraignant pour les utilisations en mode d’amplification, mais rendent

ce modèle inutilisable pour des applications de type switch ou mélangeur. Les modèles splines,

qui sont généralement utilisés par les concepteurs, décrivent les dérivés partielles Gm et Gd

au voisinage de Vds = 0V avec une erreur importante puisqu’elles sont très sensibles aux im-

perfections de mesures. Par conséquent, il peuvent devenir une source d’erreurs considérant

qu’ils ne permettent pas d’extrapoler correctement les caractéristiques I(V) mesurées.

La recherche d’une modélisation correcte du courant pour des tensions négative du drain

a amené O. Jardel à proposer une solution alternative permettent de définir le courant du

drain Ids en fonction des tensions Vds et Vgs pour les tensions de drain aussi bien positives

que négatives. Également, une nouvelle équation pour le diode grille-source (DGS) a été re-

définie afin de permettre un ajustement précis de son ouverture [60].

La formulation complète de ce modèle, appelé modèle GAMM, est donnée dans l’équa-

tion III.17. En effet, l’équation de la source du courant principal n’est pas donnée directe-
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ment, mais peut être obtenue par Ids=Id+Igd :

I d = I d s − I g d = I d ss ·dhy p[V d sn + A ·V d sn3] ·V g sn3 (III.17)

Avec :

V g sn =V g sl i n · [1+
V p0

v p
]N (III.18)

V d sn =
V d s

V d sp · [1+W · (V g sn −1)]
(III.19)

V p =VP0 +above[−V d s,βneg ,0]+P ·V d s (III.20)

V g sl i n = above[
Vsat pos + v p

above(Vsat pos + v p +Vp0,Vsatneg , −v p
v p0 )

,Vsatneg ,0] (III.21)

Vsat pos +under [
V g s

2
,Ssat1pos ,Vsat1pos]+under [

V g s

2
,Ssat2pos ,Vsat2pos −Vsat1pos] (III.22)

Vsatneg = above[βneg −under (V d s,Ssatneg ,Vsatneg ),βneg ,0] (III.23)

A = cval (Apos, Aneg ,V d s,αtr val ) (III.24)

W = cval (W pos,W neg , (V g s + v p0),αtr val ) (III.25)

Les équations de cette source de courent reposent sur quatre fonction :

— La fonction dhyp (équation III.17) permet de reconstituer l’enveloppe du courant et

possède une structure similaire à la fonction tangente hyperbolique.

dhy p(x) =
x

p
1+x2

(III.26)

— La fonction cval (équation III.22) assure la transition du paramètre x depuis la valeur

xneg à xpos au voisinage de V = 0, avec une douceur de transition paramétrable par

αtr val .

cval (xpos , xneg ,V ,αtr val ) =
xpos −xneg

2
.tanh(αtr val ·V )+

xpos −xneg

2
(III.27)

— les fonctions above (équation III.20) et under (équation III.22) permettent de faire sa-

turer une fonction aux valeurs respectives −xn et xp avec une douceur de transition
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paramétrable par a.

hy p f neg (x) =











1
2·(

p
1+x2−x)

si x > 1
−1

2·x·(1+
√

1+ 1
x2

) si non
(III.28)

above(x, a, xn) =
{

x +a ·hy p f neg (−(x+xn )
a ) si x >−xn

−xn +a ·hy p f neg ( (x+xn )
a ) si non

(III.29)

under (x, a, xp ) =
{

xp −a ·hy p f neg (
−(xp−x)

a ) si x > xp

x −a ·hy p f neg (
(x−xp )

a ) si non
(III.30)

Le modèle de la diode grille-drain est modifié car le modèle classique de la diode grille-

source (équation III.15) suffit pour obtenir une bonne adéquation entre les mesures et les

modèles. Les expressions utilisées pour modéliser les diodes sont données par :

I DGD = Isg d · [e
q ·(V g d−al phag s ·(V g s−V t g d))

N g d ·K ·T −1] (III.31)

I DGS = I sg s.[e
q·V g s

N g s·K ·T −1] (III.32)

3.2.2.1 Paramètres de la source de courant et des diodes non idéales du transistor pHEMT

AsGA 8*60 Les mesures DC continues, qui ont été effectuées sur le transistor, nous ont

amené à caractériser le transistor pour des valeurs de Vds négative. La source de courant

est basée sur les équations du modèle de GAMM. La figure III.12 présente une comparaison

entre les mesures DC continues et le modèle de GAMM. Il faut plus particulièrement relever

la bonne corrélation pour des valeurs de Vds positives. Cependant, ce modèle est moins pré-

cis pour les valeurs de Vds négatives. Ce problème est dû à la limitation du courant de drain

que nous avons introduite lors des mesures DC continues. Nous pouvons constater malgré

tout une bonne concordance entre les mesures et les simulations, ce qui rend ce modèle utile

pour des applications de type switch.

Dans le tableau III.7, nous présentons l’ensemble des valeurs des paramètres convectifs

qui nous ont servi pour la modélisation du réseau de sortie.

Les mesures statiques continues ont été réalisées avec une tension Vgsi variant de -1V à

+0,3V et une tension Vds variant de -3V à 3,5V pour chaque point de tension Vgsi. Pour un

V g smax = 0,3V, le courant IGS était presque nul. Comme les mesures I(V) sont continues,

nous n’avons pas pu dépasser la valeur de V g smax de 0,3V afin de ne pas dégrader le com-

posant ( cette valeur est mentionnée dans le datasheet du transistor). Pour cette raison, le

courant d’entrée du modèle proposé est nul.
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FIGURE III.12 – Comparaison mesures/modèle du réseau Ids(Vds) en utilisant le modèle
GAMM (Vgs est de -1V à +0,3V avec un pas de 0,1V).

Source de courant principale
Idss Vp0 P0 Wneg Wpos Aneg Apos Vd sp τ

0,555815 1,40585 -0,002 -2 0,875 0,16084 0,0001 1,555 1,45e−12

Ssat1pos Vsat1pos Ssat2pos Vsat2pos βneg Ssatneg Vsatneg αtr val N
3,53 0,73 0,69 0 0,3 0,4785 1,4895 3,6 2,997

Tableau III.7 – Valeurs des paramètres de la source de courant principale avec le modèle du
GAMM.

La valeur résistive RDC , introduite par le banc de mesure sur l’accès DC de la source, est

prise en compte également lors de cette extraction.

3.2.3 Extraction et modélisation des capacités non linéaires Cgs et Cgd

Les capacités Cgs et Cgd du modèle sont des paramètres intrinsèques. il est nécessaire

d’extraire leurs valeurs en tout point de fonctionnement du composant. En général, pour

une application d’amplification de puissance, celles ci sont extraites sur une droite de charge

idéale [61].

Cette droite de charge est tracée sur le réseau I(V) mesuré en mode impulisonnel avec la

polarisation de repos de l’application visée ( Vgs0 = -0,5V, Vds0 = 2V, Ids0 = 36mA) (voir figure
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III.13).

0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.50.0 4.0

0.00

0.05

0.10

0.15

0.20

-0.05

0.25

Vds (V)

Id
s
 (

A
)

8*60 Polar  Vgs0=0.5 V, Vds0= 2 V, Ids0=36 mA 

Modèle

Mesure

point de polarisation  de repos

Cycle de charge utilisé
 pour l'estraction des
 capacités Cgs et Cgd

Vgs_min =-1, Vgs_max=0.2, Vgs_pas=0.1  

FIGURE III.13 – Cycle de charge choisi dans le réseau Ids(Vds), l’extraction des capacités non
linéaires est faite seulement le long de de cycle de charge.

L’extraction multi-polarisations des capacités Cgs et Cgd à partir des paramètres [S] montre

que ces deux capacités dépendent des tension de commande Vgs et Vds.

Cependant, O. Jardel a étudié, dans [62], l’impact de l’utilisation de capacités non linaires

à deux dimensions et à une seule dimension sur la modélisation des transistors. Il a montré

que le taux d’erreur introduit par la capacité avec une seule dimension est faible et n’a pas

d’impact sur le modèle. Ainsi, la modélisation des capacités non linéaires peut être simpli-

fiée, en limitant leur dépendance à une seule variable qui est la tension à leur borne. Une

équation en tangente hyperbolique est utilisée suivant la tension de commande Vgs et Vgd

respectivement.

L’équation qui décrit la variation de la capacité Cgs en fonction de la tension Vgs est la

suivante :

C g s =C g s0 +
C g s1 −C g s0

2
[1+ tanh(a.(Vg s +Vm))]−

C g s2

2
[1+ tanh(b.(V g s +V p))] (III.33)

Avec : C g s0, C g s1, C g s2, a, b, Vm, Vp qui représentent les différents paramètres à optimi-

ser. De même, l’équation décrivant la variation de la capacité Cgd en fonction de la tension

Vgd est la suivante :

C g d =C g d0+
C g d1 −C g d0

2
[1+tanh(c.(Vg d +Vn))]−

C g d2

2
[1+tanh(d .(V g d +V q))] (III.34)

Similairement : C g d0, C g d1, C g d2, c, d, Vn, Vq représentent les différents paramètres à op-
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timiser.

La figure III.14 présente la comparaison mesure-modèle des capacités Cgs et Cgd ex-

traites le long du cycle de charge estimé. Nous pouvons constater sur cette figure que la

définition des capacités par une équation à une dimension est adéquate. Même si celle-ci

ne passe pas par l’ensemble des valeurs mesurées, nous avons constaté lors des étapes de

validation qu’une telle définition était convenable.

Le Tableau III.8 présente l’ensemble des valeurs des paramètres relatifs à la modélisation

des capacités Cgs et Cgd.
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FIGURE III.14 – Comparaison mesures/modèle des capacités Cgs et Cgd en fonction de Vgs
et Vgd extraites le long du cycle de charge

Capacité non linéaire Cgs Capacité non linéaire Cgd

C0(F) 3,825e−13 C0
′
(F) 1,218e−12

C1(F) 1,55e12 C1
′
(F) 3e−14

C2(F) 5,1246e−13 C2
′
(F) 1.10e−12

a 1,6 c 2,6
b 0,01 d 1,4

Vm -0,12 Vn -6,4
Vp 0 Vq 4,87

Tableau III.8 – Valeurs des paramètres des capacités non linéaire Cgs et Cgd.
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4 Validation du modèle en régime petit signal

La vérification du modèle en régime petit signal consiste à simuler les paramètres[S] aux

différents points de polarisation de la droite de charge. En effet même si l’extraction du mo-

dèle linéaire a été faite à partir de ces paramètres S, les valeurs de certains paramètres ont

pu être modifiées lors de la phase de modélisation de la partie non linéaire. Les deux capa-

cités Cgs et Cgd qui ont un comportement non linéaire, ainsi que les dérivées partielles du

courant Ids par rapport à Vgs et Vds (Gm et Gd), sont déterminées à partir des équations de

la source de courant.

La validation du modèle est faite en comparant les paramètres S mesurés à ceux issus du

modèle proposé pour les trois points de polarisation suivants :

— M1 :V d si =2V, I d si =36mA (Transistor ON),

— M2 :V d si =1V, I d si =114mA (Transistor ON),

— M3 :V d si =2,8V, I d si =0mA (Transistor OFF).
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FIGURE III.15 – Repérage des points M1, M2, M3 retenus pour la comparaison me-
sure/modèle.
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Ces points correspondent à des points de fonctionnement particuliers situés sur la droite

de charge en mode transistor ON et OFF pour les tensions Vds positives (figure III.15). Le

transistor est à l’état ON lorsque la zone de fonctionnement est localisée dans la zone oh-

mique ou la zone de saturation et à l’état OFF lorsque le composant à proximité de la zone

de pincement.

Dans les figures III.16, III.17, III.18 nous présentons cette comparaison petit signal obte-

nue pour différents points de polarisation. La bande de fréquence s’étend de 5Ghz jusqu’à

40Ghz.
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FIGURE III.16 – Comparaison mesures/modèle des paramètres [S] au point de polarisation
M1, transistor ON (Vds = 1V, Ids = 114mA).
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FIGURE III.17 – Comparaison mesures/modèle des paramètres [S] au point de polarisation
M2, transistor ON pour (Vds = 2V, Ids = 36mA).

Nous pouvons constater qu’il ya un bon accord entre la mesure et la simulation pour les

points de polarisation situés dans la zone de fonctionnement (M1, M2). Cependant, sur la

figure III.18 nous observons un léger décalage entre la mesure et le modèle. Cette variation

peut être expliquée par le fait que le modèle a été optimisé pour des points de polarisation

particuliers.Toutefois, nous constatons une bonne concordance entre les mesures et le mo-

dèle. Cela nous permet de valider le modèle en régime petit signal.
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FIGURE III.18 – Comparaison mesures/modèle des paramètres [S] au point de polarisation
M3, transistor OFF pour Vds = 2,8V, Ids = 0mA).

Nous avons également fait une autre comparaison entre le modèle proposé et la me-

sure. Dans ce cas, nous avons intégré la source du courant modélisée dans le paragraphe

3.2.2 à l’aide du modèle GAMM. Les valeurs des capacités intrinsèques (Cgs, Cgd, Cds) sont

celles issues de l’extraction linéaire. Par ailleurs, nous avons souvent gardé la même valeur de

capacité drain-source pour les applications d’amplification de puissance [62]. Cependant,

cette approximation ne peut pas être faite dans le cas d’un fonctionnement en commuta-

tion. Aussi, nous avons intégré la valeur de Cds obtenue lors de l’extraction pour ce point

de polarisation. Les valeurs de Gm et Gd sont déterminées directement à partir de la déri-

vée de la source du courant. Les simulations de paramètres [S] obtenues pour ce modèle au

point de polarisation ( Vgs = 0V, Vds = 0V) sont comparées aux paramètres [S] issus directe-
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ment de la mesure (figure III.19). Nous constatons que le modèle est moins précis. En effet,

nous constatons un décalage pour les paramètres S21 et S22. Cela est dû à la moins bonne

concordance des caractéristiques I(V) dans cette zone.
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FIGURE III.19 – Comparaison mesures-modèle des paramètres [S] pour le point de polarisa-
tion Vgs = 0V, Vds = 0V.

5 Conclusion

Dans ce chapitre nous avons présenté les différents mesures utilisées pour l’extraction

et la caractérisation du modèle électrique du transistor, tout en faisant un point sur la pro-

blématique de la caractérisation 3-accès. Deux banc de caractérisation spécifiques ont été
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mis au point pour mesurer les paramètres [S] et les caractéristiques I(V) du composant en

configuration 3-accès. Dans la deuxième partie de ce chapitre, nous avons présenté un mo-

dèle phénoménologique de transistor 3-accès pHEMT pour la CAO des circuits. Ce modèle

non linéaire a été conçu à partir des mesures I(V) et paramètres [S] autour de deux points

de fonctionnement différents. Une comparaison entre les mesures et le modèle montre une

bonne concordance en régime petit signal. Ceci permet de valider ce modèle pour des ap-

plications faible signal.

Modélisation multi-ports des transistors hyperfréquences Page 79



Wafa KHELIFI

Page 80



Chapitre 4 - Modélisation non linéaire distribué du transistor 4-accès

Chapitre IV

Modélisation non linéaire distribué du

transistor 4-accès
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1 Introduction

La conception et la réalisation d’un circuit hyperfréquence ayant de bonnes performances

sont très dépendantes de la qualité des modèles non linéaires des transistor utilisés durant

la phase de CAO. Les transistors sont autant que possible de faible largeur afin de ne pas

être perturbés par des phénomènes de propagation. Cependant, pour les transistors de puis-

sance, cela revient à mettre en parallèle plusieurs doigts de grille. Il est donc intéressant d’en-

visager la modélisation de transistor multi-doigts à des fréquences élevées [63], [64]. Ainsi,

des études prenant en compte le phénomène de propagation distribuée ont été proposées

dans [65], [66]. Un transistor est composé d’une partie passive et d’une autre partie active. La

partie passive est décrite par une structure des lignes couplées. Ces dernières peuvent être

déterminées par une simulation électromagnétique. Par ailleurs, la partie active est décrite

par un schéma équivalent petit signal. Ces modèles permettent de prédire avec précision

les phénomènes de propagation entre la grille et le drain dans une structure du transistor

2-accès. Cependant, il ne donnent aucune information sur les performances du transistor

prenant en compte les phénomènes de propagation entre les deux accès de source.

Dans ce chapitre, nous allons proposer un modèle distribué 4-accès. Le principe de cette

modélisation consiste à considérer le transistor multi-doigts comme une association d’élé-

ments actifs liés entre eux par des réseaux passifs extrinsèques. Une analyse électromagné-

tique permet de définir le schéma électrique équivalent des réseaux passifs alors que la par-

tie active interne est définie par un modèle électrique équivalent. Nous allons valider ce mo-

dèle en le comparant aux résultats de mesures 4-accès de transistor en bande Ku. La préci-

sion de ce modèle sera également illustrée par la comparaison des différentes configurations

de transistors :

— configuration 3-accès (circuit ouvert sur le deuxième accès de source) ;

— configuration source commune (un VIA est localisé à chaque accès de source) ;

— configuration source commune avec un seul VIA hole (circuit ouvert sur le deuxième

accès de source).

L’objet de ce travail est de modéliser plus finement les phénomènes physiques et d’amé-

liorer la convergence de simulation des fonctions utilisant les modèles développés

2 Caractérisation du transistor en 4-accès

2.1 Motif de mesure

La figure IV.1 illustre le layout du motif de mesure 4-accès. En effet, cette structure a

les mêmes caractéristiques que le motif de mesure 3-accès présenté dans le chapitre 3. Les

lignes sont d’impédance caractéristique 50 Ω et de longueur 140 µm, les dimension des pads
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sont de 88 µm*88 µm. L’accès 1 et l’accès 2 sont respectivement connectés à la grille et le

drain, les accès 3 et 4 sont les deux accès de source. Le transistor considéré dans cette partie

est le même transistor que celui étudié dans le chapitre précédent, i.e. le 8*60 pHEMT/AsGa

processé par UMS.

FIGURE IV.1 – Structure du motif de mesure.

2.2 Banc de caractérisation des paramètres S/I(V) continue 4-accès

Nous avons gardé le même principe de montage que pour les mesures des paramètres

[S]/I(V) continus 3-accès. La figure IV.2 illustre le schéma complet du câblage. Les para-

mètres [S] sont calculés pour chaque point de polarisation de réseau I(V). Les accès DC des

sources ont été court-circuités en les reliant à des standards Short. En effet, cette mesure

permet d’avoir une idée générale sur le comportement RF du transistor 4-accès et en même

temps de relever les paramètres DC 2-accès.

La calibration du PNA-X et de la station sous pointes est assurée par la méthode SOLT

classique dans la bande de fréquence [5Ghz - 40Ghz].

2.3 Épluchage 4-accès

Dans le chapitre 2, nous avons montré que la méthode d’épluchage (Pad Open Short)

avec des standards non idéaux est extensible, quelque soit le nombre d’accès pris en compte.

Par conséquent, nous avons conçu un kit d’épluchage 4-accès associé au motif de mesure
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FIGURE IV.2 – Banc de mesure en 4-accès.

présenté précédemment. La figure IV.3 illustre le dessin du layout de ce kit. Nous avons

FIGURE IV.3 – Kit d’épluchage 4-accès.

déterminé les paramètres S du transistor en appliquant cette méthode de d’épluchage. De

plus, les paramètres [S] intrinsèques des standards Short et Open en 4-accès ont été extraits

conformément au principe expliqué dans le paragraphe 3.2.2.

3 Principe de modélisation linéaire distribué en 4-accès

L’approche de modélisation que nous allons proposer repose sur la décomposition de la

structure du transistor 4-accès en une partie intrinsèque et une partie extrinsèque. Nous

considérons la partie intrinsèque comme plusieurs modèles élémentaires (ME) placés le

long des doigts de transistor. Spécifiquement, chaque chaque bloc constitué de deux doigts
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de grille définit un modèle élémentaire. Par ailleurs, la connexion entre deux modèle élé-

mentaires est effectuée par un réseau d’éléments passifs.

La partie extrinsèque du transistor correspond à la structure parasite qui est répartie

entre les éléments de métallisation de la grille, du drain et de la source.

La figure IV.4 illustre la décomposition de la structure du transistor 8*60 µm.

FIGURE IV.4 – Décomposition de la structure du transistor.

La partie suivante décrit le modèle électrique 4-accès équivalent à deux doigts de grille

ainsi que la modélisation de chaque partie du réseau passif par des circuits en éléments

localisés.

3.1 Topologie du modèle intrinsèque proposé pour deux doigts de grille

Le modèle élémentaire est décrit autour de l’architecture d’un modèle phénoménolo-

gique, et sa représentation est donnée dans la figure IV.5. Le circuit équivalent à ce modèle

élémentaire comporte 4 sous circuits différents :

— Le circuit (Lg, Rg, Ld ) correspond aux 2 doigts de la grille,
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— Le principe de l’effet de champ décrit par une structure classique avec ses 8 para-

mètres (Cgd, Rgd, Ri, Cgs, Gm, Gd, τ et Cds),

— Le circuit (Ld, Cg) équivalent au seul doigt de drain,

— L’effet de propagation entre les deux accès de la source est décrit par la mise en série

d’une inductance Ls et d’une résistance Rs, en parallèle avec deux inductances Ls1 et

Ls2.

G D

Cgd

Cgs

Rgd

Ri

Cds

Rs

LS1 LS2

S1 S2

Lg Rg

Cg

Rd Ld

Ls

GdGm= Gme
(-jw )

FIGURE IV.5 – Modèle équivalent 4-accès pour 2 doigt de grille.

3.2 Simulations électromagnétique des éléments extrinsèques

Les modèles électriques équivalents des éléments passifs du transistor sont présentés

dans les paragraphes ci-dessous. À titre illustratif, une comparaison des paramètres [S] issus

des simulation EM et du modèle pour chaque partie sera présentée après chaque description

des modèles.

3.2.1 Modèle électrique équivalent à la métallisation grille/drain

Afin de modéliser le réseau correspondant à la métallisation des accès de grille et de

drain, nous avons simulé la structure présentée dans la figure IV.6. Les ports 1 et 2 dans cette

structure sont les ports extrinsèques grille et drain du transistor, tandis que les autres ports

sont les points de connexion entre les modèles élémentaires et les parties extrinsèque du

transistor. Dans la figure IV.6, nous avons présenté une comparaison des paramètres [S] de

cette structure. A partir de cette comparaison, nous pouvons constater que les paramètres

[S] intrinsèques ainsi que les couplages sont identiques. Par conséquent, nous avons simpli-

fié cette structure en présentant les 4 ports intrinsèques de chaque côté par un seul port.

Page 86



Chapitre 4 - Modélisation non linéaire distribué du transistor 4-accès

10 20 30 40 500 60

-80

-75

-70

-65

-60

-55

-85

-50

84

86

88

82

90

10 20 30 40 500 60

-80

-75

-70

-65

-60

-55

-85

-50

84

86

88

82

90

S
(4
,8
)(
d
B
)

S
(3
,7
)(
d
B
)

p
h
a
s
e
(S
(4
,8
))
(°
)

p
h
a
s
e
(S
(3
,7
))
(°
)

Fréquence(GHz)

Fréquence(GHz)

S
(6
,9
)(
d
B
)

S
(5
,1
0
)(
d
B
)

p
h
a
s
e
((
6
,9
))
(°
)

p
h
a
s
e
(S
(5
,1
0
))
(°
)

FIGURE IV.6 – Comparaison des paramètres intrinsèques de la structure grille drain.

Le circuit équivalent de cette métallisation est représenté sur la figure IV.7. Une compa-

raison des paramètres [S] issus des simulation EM et du modèle électrique de la métallisation

des accès extrinsèque grille et drain est donnée par la figure IV.8 ci-dessous. Les valeurs des

paramètres obtenues pour cette modélisation sont présentées dans le tableau IV.1.

1 2

R1 R2

C3

C1

L1

C2

L2

3 4

FIGURE IV.7 – Circuit électrique équivalent à la métallisation grille/drain.
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L1 (pH) C1 (fF) R1 (Ω) R2 (Ω) C2(fF) L2 (pH) C3(fF)
5,2 31,6 0,0053 0,00653 30,5 5,383 0,909

Tableau IV.1 – Valeurs des éléments localisés correspondant à la métallisation grille drain et
à leur couplage.
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FIGURE IV.8 – Comparaison simulation EM/modèle électrique.

3.2.2 Modèle électrique équivalent à la métallisation du source

Le circuit équivalent à la métallisation de l’accès de source est représenté dans la figure

IV.9. La figure IV.10 illustre une comparaison issue des simulations EM et du modèle des

couches métalliques de la source. Les valeurs des éléments du circuit équivalent sont don-

nées dans le tableau IV.2.

C1 (fF) L1 (pF)(Ω) C2 (pH) L2(pF) R1 (Ω) C3(fF) R2 (Ω)
5,542 3,554 6,251 0,367 0,130 0,4175 0,367

Tableau IV.2 – Valeurs des éléments localisés équivalent à la métallisation de la source.

3.2.3 Modèle électrique équivalent au VIA hole

Le modèle électrique équivalent consiste en la mise en série d’une résistance R2 avec

une inductance à la masse. Ces derniers sont en parallèle avec la résistance R1. Le schéma

électrique est présenté par la figure IV.11 ci-dessous :
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FIGURE IV.9 – Circuit électrique équivalent à la métallisation d’accès de la source.
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FIGURE IV.10 – Comparaison simulation EM/modèle des paramètres [S].

LR2

R1

FIGURE IV.11 – Circuit électrique équivalent d’un via-hole 1port.

R1(Ω) R2 (Ω) L (pH)
171,327 0,0181 39,82

Tableau IV.3 – Valeurs des éléments localisés pour 1 VIA-hole un port.

Afin d’illustrer le modèle, la figure IV.12 présente la comparaison simulation EM/modèle

du paramètre S11 pour un via hole un port jusqu’à 60GHz.

3.2.4 Modèle électrique équivalent à l’accès inter-transistor intrinsèque

Les couches métalliques qui permettent de connecter deux modèle élémentaires intrin-

sèque sont décrites par le circuit ci dessous.
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FIGURE IV.12 – Comparaison simulation EM/modèle sur le paramètre S11 pour un VIA-hole
un port.

L1 L2

C1 C2 C3

1 2

R1 R2

FIGURE IV.13 – Circuit électrique équivalent à la métallisation entre deux transistor élémen-
taire .

C1 (fF) L1 (PH) R1 (Ω) C2 (fF) L2(pF) R2 (Ω) C3(fF)
6,645 2,512 0,01 2,077 0,0022 0,002 3,3845

Tableau IV.4 – Valeurs des éléments localisés.

La figure ci-dessous présente une comparaison des simulation EM/modèle des para-

mètres S11 et S21. Le tableau IV.4 présente l’ensemble des valeurs des paramètres relatifs

à la modélisation des couches métalliques entre deux transistors intrinsèques.

On peut constater une bonne adéquation entre les simulations EM et les modèles élec-

triques proposés pour les différents parties passives du transistor sur la bande [1GHz - 60GHz].

3.3 Validation du modèle linéaire

Une fois que nous avons décrit chaque partie du layout du transistor par un circuit à

éléments localisés, les modèles élémentaires ont été intégrés dans le réseau passif défini

de manière appropriée. Ensuite, les valeurs des paramètres du modèle élémentaire ont été
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FIGURE IV.14 – Circuit électrique équivalent à la métallisation entre deux transistor élémen-
taire.

optimisées par rapport au paramètres [S] mesurés. Il convient de noter que les valeurs des

paramètres extrinsèques ont été initialisées par les valeurs trouvées à l’aide de simulations

électromagnétiques, avant optimisation. L’ajustement de ces paramètres doit être très pré-

cis afin d’obtenir les valeurs des éléments les plus précis possible. D’une part, la qualité de la

modélisation des capacités non linéaires en dépend, et d’autre part, les résultats donnés par

ce modèle seront utilisés pour une comparaison des paramètres [S] des différentes configu-

rations du transistor pHEMT/AsGa 8*60µm.

Le modèle linéaire obtenu est comparé avec les mesures au point de polarisation Vds = 2,2V,

Ids = 22mA. Cette comparaison est illustrée dans les figures IV.15, IV.17 et IV.16 . Les valeurs

intrinsèques d’un modèle élémentaire, ainsi trouvées pour ce point, sont données dans le

tableau IV.5.

Lg (pH) Rg (Ω) Cg (fF) Ri (Ω) Cgs(pF) Cgd (fF) Rgd (Ω)
11,99 0,3 1,2 0,2 0,095 25,35 0.6

Gm (mS) Gd (mS) Cds (fF) Rd (Ω) Ls (pH) Rs(Ω) Ls1 (pH)
0,0696 0,004 33,9452 0,7 7 4,5 3,2

Ls2 (pH) Ld (pH) τ(ps)
2,8 8,99 1,23

Tableau IV.5 – Valeurs des paramètres intrinsèques du modèle élémentaire.

Les comparaisons des résultats de mesure avec ceux obtenus en simulation démontrent

un très bon accord, seule la forme du paramètre S34 simulé ne correspond pas exactement au

mesures à partir de 30Ghz. Autour de cette fréquence, on observe sur la mesure une courbure

sur la courbe d’amplitude en dB. Cet effet est difficile à reproduire avec le modèle et nous

considérons cette différence comme acceptable vis à vis de la bonne correspondance entre

les mesures et les simulations pour les autres paramètres.

Cette comparaison a été effectuée sur plusieurs points du réseau Ids(Vds) en variant juste
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ModèleMesure

FIGURE IV.15 – Comparaison entre les paramètres S11, S22, S33, S44 obtenus par la simulation
du modèle linéaire et par la mesure au point de polarisation Vds = 2,2V, Ids = 22mA.

les valeurs des paramètres non linéaires (Gm, Gd, Cgs et Cgd). En effet, cette comparaison

permet de valider le modèle linéaire et d’évaluer l’amélioration apportée par l’optimisation

réalisée sur les éléments extrinsèques.
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FIGURE IV.16 – Comparaison entre les différents paramètres [S] de transmission obtenus par
la simulation du modèle linéaire et par la mesure au point de polarisation Vds = 2,2V, Ids =
22mA.
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FIGURE IV.17 – Comparaison entre les différents paramètres [S] de transmission obtenus par
la simulation du modèle linéaire et par la mesure au point de polarisation Vds = 2,2V, Ids =
22mA
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4 Extraction et validation du modèle non linéaire 4-accès

4.1 Détermination du modèle non linéaire

Afin d’extraire le modèle non linéaire, nous allons inclure la source de courant et les ca-

pacités non linaires.

4.1.1 Extraction des paramètres de source de courant avec le modèle de Tajima modifié

L’effet fondamental d’un modèle élémentaire de transistor (2 doigts de grille), à savoir la

source du courant non linéaire a été décrit par le modèle de Tajima [58] avec 9 paramètres

d’ajustement. La modélisation du réseau de sortie de transistor 8*60µm a été effectuée de

la manière suivante : Nous avons gardé constants tous les paramètres obtenus à partir de

la modélisation linéaire, ensuite nous avons optimisé les paramètres du modèle DC. Cette

optimisation a été effectuée sur les quatre ME simultanément, puisque ces derniers sont

identiques. Sur la figure IV.18, nous présentons l’ajustement obtenu par modélisation de la

source du courant sur les caractéristiques I(V) mesurées. Les mesures statiques ont été réa-

lisées pour une tension Vgsi variant de -1V à +0,2V et pour une tension Vds variant de 0V

à 3,5V. Les paramètres du modèle I(V) obtenus pour un modèle élémentaire sont reportés

dans le tableau IV.6. Il faut noter que la valeur de la résistance induite par les court circuits

appliqués aux accès de source ont été soustraites durant cette phase de modélisation.
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FIGURE IV.18 – Comparaison mesure/modèle du réseau Ids(Vds) (Vgs est de -1,5 V à +0,2 V
avec un pas de 0,1 V).
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Source de courant principale
Idss P VP0 Vdsp Vφ A B RDC (Ω)
0,131 0,053 0,553 3,5445 0,466 210 5,2 2

M W βg m αg m Vgm Vdm τ(s)
6,2016 3,822−005 1,7 0,2264 11,20 11,95484 1,23e−12

Tableau IV.6 – Valeur des paramètres de la source de courant d’un modèle élémentaire, en
utilisant le modèle de Tajima modifié.

4.1.2 Modélisation des capacités non linéaires Cgs et Cgd

Les capacités Cgs et Cgd du modèle sont des paramètres intrinsèques, qu’il est nécessaire

d’extraire en tout point de fonctionnement du composant, elles sont extraites sur une droite

de charge idéale [61]. Cette droite charge est tracée sur le réseau I(V) de la figure IV.18.

Le jeu de paramètres extraits est présenté dans le tableau IV.7. Ces valeurs permettent

d’obtenir la superposition modèles/mesures des capacités comme illustré dans la figure

IV.19.

Capacité non linéaire Cgs Capacité non linéaire Cgd

C0(F) 2,61e−13 C0
′
(F) 1,131e−12

C1(F) 6,35e13 C1
′
(F) 1e−12

C2(F) 4,599e−13 C2
′
(F) 1,10e−12

a 1,386 c 0,78
b -0,01 d 1,4

Vm -0,17 Vn -4
Vp -1 Vq 6,61

Tableau IV.7 – Valeurs des paramètres des capacités non linéaires Cgs et Cgd.
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FIGURE IV.19 – Comparaison mesure/modèle des capacités Cgs et Cgd en fonction de Vgs et
Vgd extraites le long du cycle de charge.
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4.2 Comparaison mesure/simulation des paramètres [S]

Nous nous intéressons ici aux paramètres S11, S21, S22, S44 en module et phase. La com-

paraison mesure/modèle est faite pour des points de polarisation de la droite de charge pré-

sentée dans la figure IV.18. La bande de fréquence s’étend de 5GHz jusqu’à 40GHz.
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FIGURE IV.20 – Comparaison mesure/modèle des paramètres [S] à Vds = 2,2V, Ids = 22mA.

La figure IV.20 montre une très bonne concordance entre la mesure et la simulation. Le

deuxième point de comparaison se situe sur le coude du réseau I(V), pour le point de pola-

risation suivant : Vds=0,94V, Ids=137mA.
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FIGURE IV.21 – Comparaison mesure/modèle des paramètres [S] à Vds = 1V, Ids = 137mA.

Nous remarquons que le modèle est moins précis dans cette zone de fonctionnement.

En effet, nous constatons un décalage sur le module et la phase de S22. Cela est dû à la moins

bonne concordance des caractéristiques I(V) sur le coude.
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5 Validation du modèle sur d’autres structures

Afin de valider cette méthode de modélisation, nous avons réalisé 3 configurations de

transistor pHEMT/AsGa 8*60µm. Ces 3 structures sont présentées dans la figure IV.22.

— configuration 3-accès (circuit ouvert sur le deuxième accès de source) ;

— configuration source commune (un VIA est localisé à chaque accès de source) ;

— configuration source commune doté d’un unique VIA hole (circuit ouvert sur le deuxième

accès de source).

(a) (b) (c)

FIGURE IV.22 – Layout des différentes configurations réalisées pour vérifier la topologie du
modèle distribué.

La figure IV.22 présente les layouts des transistors ainsi que les lignes d’accès et les plots.

Afin d’obtenir les paramètres S des transistors, nous avons appliqué un épluchage sur ces 3

structures. Pour la première structure, nous avons réalisé un épluchage (Pad Open Short),

alors que pour les deux autres structures nous avons déterminé les paramètres S du transis-

tor en appliquant la méthode TRL.

5.1 Configuration 3-accès

Dans la première structure de la figure IV.22, le transistor mesuré est monté en configu-

ration 3-accès avec le deuxième accès de source laissé ouvert. Avant de comparer les para-

mètres S obtenus par les mesures à ceux du modèle distribué, en se mettant dans la même

configuration de mesure, nous avons comparé les mesures statiques de deux structures res-

pectivement 3-accès et 4-accès. Cette comparaison est illustrée dans la figure IV.23.

Nous pouvons constater que les mesures statiques de la structure 3-accès (lignes vertes)

sont en dessous des mesures statique de la structure 4-accès (lignes rouges) dans la zone de

saturation. Par ailleurs, le circuit ouvert sur le deuxième accès de source influe non seule-

ment sur les paramètres S, mais peut aussi avoir un impact sur les caractéristiques I(V) étant

donné qu’il y a un accès de source en court circuit.

Le circuit ouvert du deuxième accès de source n’est pas parfait. Pour se mettre dans la

même configuration simulation/mesure, nous avons connecté un seul accès de source à un
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FIGURE IV.23 – Comparaison du courant de sortie Ids(Vds) des structures 3 et 4-accès.

port 50Ω pour le fonctionnement RF et à un court circuit pour le fonctionnement DC, tandis

que le deuxième accès est relié à un circuit équivalent au circuit ouvert (open) . En effet, nous

avons pu modéliser cet open par une capacité, dont sa valeur est égale à 4,2fF. La valeur de

cette dernière a été optimisée afin d’assurer une cohérence entre les mesures et les simula-

tions des paramètres [S], tout en gardant les paramètres du modèle distribué constants. La

comparaison entre les paramètres S11, S21, S22, S23, S33 mesurés et ceux obtenus par simula-

tion est présentée dans la figure IV.24.
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FIGURE IV.24 – Comparaison mesure/modèle des paramètres [S] à Vds =2,2, Ids = 22mA.

Nous présentons également la comparaison du réseau du courant de sortie Ids(Vds) dans

la figure IV.25

Nous constatons un très bonne concordance entre modèle et mesure pour toutes les ana-
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FIGURE IV.25 – Comparaison mesure/modèle du réseau Ids(Vds) (Vgs est de -1,5 V à +0,2 V
avec un pas de 0,1 V).

lyses de cette partie.

5.2 Configuration classique 2-accès

La configuration classique d’un transistor est présentée dans la figure IV.22 (b). C’est la

structure d’un transistor 2-accès en source commune. Pour se mettre dans cette configura-

tion, nous avons connecté les deux accès de source à la masse par un VIA hole. De plus, nous

avons optimisé ces valeurs afin de trouver la combinaison des valeurs adéquates pour le mo-

dèle. Le tableau IV.8 présente l’ensemble des valeurs relatives à cet ajustement. Ces valeurs

sont proches à celles mentionnées dans la datasheet du transistor. Une comparaison entre

les paramètres [S] simulés et mesurés du transistor est illustrée dans la figure IV.26.

Valeurs des éléments localisés du VIA
R1(Ω) R2 (Ω) L (pH)

171,327 0,2 9,24

Tableau IV.8 – Valeurs des paramètres du VIA hole.

Nous pouvons constater qu’il y a un bon accord entre les mesures et la simulation dans

la bande de fréquence [5GHz - 40GHz].

D’autre part, nous avons comparé les réseaux Ids(Vds) mesurés de deux structure 4-accès

et 2-accès. Cette comparaison est illustrée dans la figure IV.27 ci-dessous. La figure IV.27

montre que les deux structures n’ont pas le même réseau I(V), ce qui est normal puisque

le court circuit du partie DC de la structure 4-accès est appliqué au niveau du té de polari-

sation c’est à dire sur le banc de mesure, alors que le court circuit d’une structure (source

commune) est réalisé sur le layout de transistor.
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FIGURE IV.26 – Comparaison mesure/modèle des paramètres [S] à Vds = 2,2, Ids = 22mA.
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FIGURE IV.27 – Comparaison du courant de sortie Ids(Vds) de la structure classique avec la
structure 4-accès.

En simulation, lorsque nous relions le circuit électrique équivalant d’un VIA hole aux

deux accès de source du modèle distribué, nous obtenons les résultats illustrés dans la figure

IV.28. Les mesures coïncident parfaitement avec la simulation. ce qui permet de valider la

modélisation de la partie convective du modèle distribué.
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FIGURE IV.28 – Comparaison mesures/modèle du réseau Ids(Vds) (Vgs est de -1,5 V à +0,2 V
avec un pas de 0,1 V).

5.3 Configuration 2-accès dotée d’un unique VIA hole

Dans la dernière structure de la figure IV.22, un accès de source est relié à la masse et

l’autre est laissé en circuit ouvert. Avant d’expliquer le démarche suivie pour cette dernière

structure, nous allons comparer les paramètres [S] ainsi que les réseaux de courant de sortie

Ids(Vds) mesurés pour la structure classique (source commune) et pour la structure 2-accès

dotée d’un unique VIA hole. Cette comparaison est illustrée dans les figures IV.30 et IV.29.
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FIGURE IV.29 – Comparaison des paramètres [S] de la structure classique avec la structure ne
comportant qu’un VIA hole.

Nous constatons que les deux structures présentent presque le même gain S21 en mo-
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dule, et un écart de phase inférieur à 10◦ au maximum. Cet écart reste acceptable, tandis

que pour les autres paramètres S11, S12, S22 l’écart est important. Par conséquent, lors du

conception d’un circuit tel que le LNA, cet écart influe sur les circuit d’adaptation d’entrée et

de sortie. Pour les caractéristiques I(V) (figure IV.29), nous remarquons que dans la zone de

saturation, les courbes du réseau de sortie de la structure dotée d’un VIA hole unique sont

en dessous de celles correspondant à la structure classique.
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FIGURE IV.30 – Comparaison du courant de sortie Ids(Vds) de la structure classique avec la
structure dotée d’un unique VIA hole.

Pour comparer les résultats du modèle distribués avec ceux mesurés de la structure doté

d’un unique VIA hole, nous avons appliqué le même principe que pour la configuration 3-

accès, c’est a dire que nous avons connecté une capacité à la place du circuit ouvert parfait.

La valeur de cette capacité est de 6fF, alors que l’autre accès est connecté au circuit équivalent

d’un VIA. La figure IV.32 présente une comparaison des paramètres [S] entre les mesures et

le modèle distribué.

Nous constatons qu’il y a une bonne concordance entre les paramètres S22et S21. Cepen-

dant, nous avons un écart sur la phase du paramètre S12 . Cela est dû à la valeur de la capacité

de couplage entre la grille et le drain. Nous faisons une erreur sur la valeur de cette capacité

et par conséquent, une erreur sur S12. Cependant, nous constatons que cette erreur influe

peu sur le modèle.

La figure IV.32 présente la comparaison mesure/modèle de la partie convective. Nous

constatons un bon accord entre le modèle et les mesures.
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FIGURE IV.31 – Comparaison mesure/modèle des paramètres [S] à Vds = 2,2, Ids = 22mA.
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avec un pas de 0,1 V).

6 Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté une technique de modélisation d’un transistor en

tenant compte des phénomènes de propagation entre les deux accès de source. la structure

du transistor a été décomposée en deux parties : D’une part, une partie passive modélisée

par des éléments localisés ; et d’autre part, une partie active représentée par une cascade de

blocs élémentaires non-linéaires. Chaque bloc élémentaire de deux doigts de grille est mo-

délisé par un schéma électrique équivalent. Cette méthode de modélisation a été appliquée

à un transistor pHEMT/AsGa (8*60µm).

Le modèle non linéaire proposé à été développé à partir des paramètres [S] 4-accès et des
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mesures statiques I(V). Il a été validé en régime petit signal en comparant les mesures et les

résultats du modèle pour plusieurs points de polarisation.

La validation de ce modèle 4-accès a été effectuée ainsi dans trois configurations de tran-

sistor :

— configuration 3-accès (circuit ouvert sur le deuxième accès de source) ;

— configuration source commune (un VIA est localisé à chaque accès de source) ;

— configuration source commune avec un seul VIA hole relié à la masse (circuit ouvert

sur le deuxième accès de source).

Ces configurations ont permis non seulement de valider l’approche généraliste de modélisa-

tion distribuée 4-accès mais également de déterminer l’impact de la topologie du transistor

utilisé sur les performances du circuit final.
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Conclusion génerale

La conception des amplificateurs faible bruit dotés de bonnes performances à des fré-

quences toujours plus élevées conduit à réaliser une modélisation des transistors multi-

ports. Dans ce contexte, cette thèse présente une nouvelle méthode d’épluchage pour des

circuits MMIC multi-ports et des modèles de transistors où 3 et 4-accès sont considérés. Ces

modèles doivent prendre en compte les phénomènes physiques produits lorsque les accès

de source ne sont pas tout connectés à la masse.

Dans une première partie, nous avons rappelé les critères de conception d’un LNA ainsi

que les différentes architectures qui montrent l’intérêt d’une modélisation multi-ports du

transistor. Le principe de fonctionnement des transistors, ainsi que leurs structures phy-

siques ont été présentés. Ces derniers sont les points de départ de la modélisation. Diffé-

rentes approches de modélisation électrique sont présentées afin de choisir judicieusement

les méthodes optimales qui seront appliquées dans les parties suivantes.

La deuxième partie se focalise sur les méthodes d’épluchage de dispositifs RF. Dans un

premier temps, différentes méthodes existantes, ainsi que leurs avantages et inconvénients,

sont présentées. Il apparaît alors que la méthode la mieux adaptée à la conception d’un kit

d’épluchage multi-ports est la méthode "Pad-Open-Short" (POS). Cependant, cette méthode

présente des limitations en fréquences. En effet, les standards utilisés, qui sont supposés

idéaux, présentent en réalité des effets parasites qui ne peuvent pas être négligeables à des

fréquence élevées. Par conséquent, nous avons proposé une nouvelle méthode prenant en

compte les imperfections des standards afin d’assurer d’un épluchage optimal. Cette mé-

thode est basée sur le calcul des paramètres [S] intrinsèques des standards d’étalonnage par

simulation électro-magnétique. Cette nouvelle méthode a été validée avec la méthode TRL.

Nous avons proposé ensuite, une extension de la méthode POS appliquée à des composants

multi-ports. Un circuit de test à 3-accès a été développé afin de valider et vérifier expérimen-

talement la méthode jusqu’à 40 GHz en mode multi-ports.
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Le troisième chapitre présente le processus de modélisation 3-accès d’un transistor RF.

Dans un premier temps, deux banc de caractérisation spécifiques ont été mis au point pour

mesurer les paramètres [S] et les caractéristiques I(V) en configuration 3-accès. Dans un se-

cond temps, un modèle phénoménologique de transistor 3-accès HEMT/AsGa pour la CAO

des circuits a été développé à partir des caractérisations précédentes. Ce modèle non linéaire

a été conçu autour de deux points de fonctionnement différents. Une comparaison entre les

mesures et le modèle montre une bonne concordance en régime petit signal. Ceci permet de

valider le modèle pour des application faible signal de type LNA.

Enfin, le dernier chapitre présente une méthode de modélisation de transistor en confi-

guration 4-accès. Cette méthode prend en compte des phénomènes physiques dispersifs

présents sur les deux accès de source. Pour ce travail, la structure du transistor a été décom-

posée en deux parties : une partie passive est modélisée par des éléments localisés ; et une

partie active est représentée par une mise en cascade de blocs élémentaires non-linéaires.

Chaque bloc élémentaire représente deux doigts de grille du transistor. Un modèle 4-accès

d’un transistor HEMT/AsGa 8x60µm de la fonderie UMS a été développé en s’appuyant sur

cette approche. Ce modèle a été développé à partir de mesures 4-accès (paramètres [S] et

courbes I(V)). La validation de ce modèle 4-accès a été effectuée pour trois configurations

de transistor :

— configuration 3-accès (circuit ouvert sur le deuxième accès de source) ;

— configuration source commune (un VIA est connecté à chaque accès de source) ;

— configuration source commune avec un seul VIA hole (circuit ouvert sur le deuxième

accès de source).

Ces configurations ont permis de valider l’approche généraliste de modélisation distribuée

4-accès et de déterminer l’impact de la topologie utilisée du transistor sur les performances

du circuit final.

En perspective à ce travail, il sera intéressant d’évaluer les performances des modèles

en régime fort signal. Un banc de mesure de type Source-Pull / Load-Pull en configuration

multi-ports serait alors à développer. Par ailleurs, il serait intéressant de compléter cette ana-

lyse par une modélisation en bruit 3 ou 4-accès afin d’extraire la matrice de corrélation du

dispositif sous test [67] [68].
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Résumé
Modélisation multi-ports des transistors hyperfréquences

Ce document traite de la caractérisation et la modélisation des transistors multi-ports. Une caractérisation des

transistors pHEMT à base de l’AsGa est réalisée. Une importance particulière est donné aux méthodes de carac-

térisation RF sous pointes. En effet, une étude sur les méthodes d’épluchage est réalisée. Ensuite, après avoir

relevé un défaut dans la méthode choisie (à savoir la méthode Pad-Open-Short), une solution est proposée

concernant les standards non idéaux. Finalement, des modèles non linéaires 3 et 4 ports sont développés, ils

ont pour objectifs de réduire le temps, des phases de conception et de fiabiliser le prototypage des fonctions

micro-ondes utilisant ces composants. Les travaux présentés ici sont dédiés à l’amélioration de la modélisation

électrique des transistors axée, comme leur application, sur la bande Ku.

Mots clé : transistor, épluchage, modélisation

Abstract
Multiport modeling of microwave transitor

This paper presents an approach for the de-embedding and modeling of multi-port transistors. First, the pro-

posed de-embedding method is an extension of a three step method (Pad-Open-Short) for accurate on wa-

fer (MMIC) S-parameters measurements. The novelty of this approach lies in the fact that the proposed de-

embedding method for multi-port devices takes into account the imperfections of the standards. Then, we

present two approach for the modeling of 3 and 4 ports GaAs HEMT transistors. The non-linear model was

developed from I-V and S-parameters measurements. The methodology for 3-port device modeling allows us

to determine accurate non-linear model in high frequencies. The second approach is dedicated for the dis-

tributed modeling of a 4-port transistor. The original electrical models of multi-port transistors developed in

this thesis aims to reduce the time and the design phases, and to make reliable the prototyping of microwave

functions using these components. The work presented here is therefore dedicated to improving the electrical

modeling of transistors focused as their application on the Ku band.

Key words : transistor, de-embedding, modeling
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